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Kurzbeschreibung
Die vorliegende Arbeit behandelt den Modularen Mehrpunktstromrichter M2C, der eine
aufstrebende Mehrpunktstromrichtertopologie im Mittelspannungs- und Hochspannungs-
bereich ist. Die modulare Struktur des Stromrichters enthält in einem Stromrichterzweig
eine Reihenschaltung aus identischen Submodulen (Zellen) und einer Spule. Der gesamte
Stromrichter ist aus sechs Zweigen aufgebaut. Somit hängt die Anzahl der Spannungsstufen
in den Leiter-Leiter-Spannungen von der zunächst beliebigen Anzahl der Submodule ab.
Zur Untersuchung dieser komplexen Stromrichtertopologie werden zwei Simulationsmo-
delle hergeleitet: das kontinuierliche Modell und das diskrete Modell. Dafür wird das elek-
trische Schaltbild durch ein gewöhnliches Differenzialgleichungssystem beschrieben, wobei
die Schaltzustände der Leistungshalbleiter durch sogenannte Schaltfunktionen abgebildet
werden. Das kontinuierliche Modell verwendet Schaltfunktionen, die Werte in einem konti-
nuierlichen Intervall annehmen können. Bei Vorgabe der Zweigströme und Sternpunktspan-
nung können die Lösungen der anderen Systemgrößen analytisch berechnet werden. Für
den allgemeinen Fall ist dies numerisch möglich. Im Gegensatz dazu verwendet das diskre-
te Modell diskrete Schaltfunktionen. Es wird durch numerische Integrationsverfahren mit
dem Schaltungssimulator MATLAB/Plecs simuliert.
Eine spezielle Eigenschaft dieses Stromrichters sind seine inneren, an den Ein- und Aus-
gangsklemmen nicht messbaren Ströme: die sogenannten Kreisströme. Diese Stromanteile
werden erstmalig mathematisch im Zeitbereich definiert und die Harmonischen hergeleitet,
die sich für einen symmetrischen Betrieb des Stromrichters ergeben. Für das diskrete Modell
wird eine Zweigstromregelung implementiert. Die Anfangswerte der Spulen und Kondensa-
toren werden durch die analytischen Gleichungen des kontinuierlichen Modells so berech-
net, dass sich der eingeschwungene Zustand ergibt. Der M2C besitzt keinen großen, son-
dern viele verteilte Energiespeicher: die Submodulkondensatoren. Die gespeicherte Ener-
gie sollte symmetrisch verteilt sein. Dafür werden drei Möglichkeiten der Energieänderung
hergeleitet und deren Effektivität gezeigt. Eine andere Untersuchung betrifft die Stromauf-
teilung innerhalb der Submodule auf den jeweils oberen und unteren Leistungshalbleiter.
Dabei wird die Stromaufteilung für verschiedene Phasenwinkel und Kreisströme gezeigt.
Der Einfluss der schwankenden Kondensatorspannungen auf die Leiter-Leiter-Spannungen
sowie die Anzahl der Spannungsstufen in den Leiter-Leiter-Spannungen werden mit dem
diskreten Modell untersucht.
Die Genauigkeit der Simulationsmodelle wird mit Hilfe eines Prototyps des M2Cs über-
prüft, der von der Fa. Siemens entwickelt wurde. Es werden charakteristische Strom- und
Spannungsverläufe gemessen und den simulierten Verläufen der beiden Simulationsmodelle
gegenübergestellt.
Die Auslegung des Leistungsteils gliedert sich in die Auslegung der Submodulkondensa-
toren und die der Leistungshalbleiter. Zuerst wird die Kapazität der Submodulkondensato-
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ren auf der Grundlage von drei verschiedenen Kondensatorspezifikationen mit Hilfe eines
iterativen Algorithmus minimiert. Dies wird sowohl für kreisstromfreie als auch für opti-
mierte kreisstrombehaftete Betriebsweisen mit dem kontinuierlichen Modell durchgeführt.
Im nächsten Schritt werden die Leistungshalbleiter mit dem diskreten Modell dimensioniert.
Dafür wird ein Stromfaktor definiert, der eine ideale Parallelschaltung von mehreren Leis-
tungshalbleitern beschreibt. Die Verluste, die Verlustverteilung sowie die Sperrschichttem-
peraturen in den Leistungshalbleitern für verschiedene Phasenwinkel zeigen das Verhalten
des Stromrichters in verschiedenen Arbeitspunkten.
ii
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This thesis deals with the Modular Multilevel Converter M2C, an emerging and highly at-
tractive multilevel converter topology for medium and high voltage applications. One of the
most significant benefits of the M2C is its modular structure - the converter is composed of
six converter arms, where each arm consists of a series connection of identical submodules
(cells) and an inductor. Thus, the number of distinct voltage levels available for the line-to-
line voltages is proportional to the number of submodules, which is in principle arbitrary.
For the investigation of this complex converter topology, two simulation models - a con-
tinuous model and a discrete model - are derived. For this purpose, the electrical circuit is
described by a system of ordinary differential equations where the switching states of the
power semiconductors are represented by the so-called switching functions. The continuous
model results from the analytical solution of the differential equations with a continuous
interpretation of the switching functions. In contrast, the discrete model uses discrete swit-
ching functions and is computed using numeric integration methods with MATLAB/Plecs.
One aspect of particular significance with the M2C is the topic of inner currents: the
so-called circulating currents. In this thesis, these current components are defined mathe-
matically in the time domain for the first time and the harmonics of the circulating currents
for symmetrical operation of the converter are derived. For the discrete model, closed-loop
control of the arm currents is implemented. Initial values for the inductors and capacitors
are derived using the analytical equations of the continuous model. The M2C has several
distributed energy storage elements: the submodule capacitors. The stored energy must be
distributed evenly amongst these capacitors. To achieve this, three methods of energy dis-
tribution are presented. Another focus of this investigation is the current sharing between
the upper and lower power semiconductor within the submodules. For different load pha-
se angles and circulating currents, the current distribution is depicted. The influence of the
floating capacitor voltages on the line-to-line voltages as well as the of number of discrete
voltage levels in the line-to-line voltages are investigated with the discrete model.
The accuracy of the simulation models is verified by experimentation with a prototype of
the M2C from the company Siemens. The experimental results are compared with simula-
tion results from the two simulation models.
The dimensioning of the power components of the elecrical circuit is divided into two
parts: the first for the submodule capacitors and the second for the power semiconductors.
Initially, the capacitance of the submodule capacitors are minimized by an iterative algo-
rithm on the basis of three different capacitor specifications. This computation is done using
the continuous converter model for converter operation neglecting circulating currents and
with optimized circulating currents. In the next step, the power semiconductors are dimen-
sioned using the discrete model and assuming a defined current factor, which describes the
ideal parallel connection of several semiconductors. The losses, the loss distribution, and the
iii
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junction temperatures in the power semiconductors for different load phase angles describe
the behavior of the converter for different operating points.
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Einleitung
Leistungselektronik wird in [1] als das Teilgebiet der Elektrotechnik definiert, das sich
mit dem Steuern und Umformen elektrischer Energie mit Hilfe von elektronischen Venti-
len (Leistungshalbleitern, Schaltern) beschäftigt. Dabei sind es in der elektrischen Domäne
Spannungen und Ströme, die den Energietransport bewirken. Die Größe Leistung beschreibt
den Energiedurchsatz. Stromrichter sind Schaltungstopologien, welche beispielsweise die
Funktion besitzen, durch Umwandeln von Spannungen und Strömen elektrische Netze mit
drehzahlvariablen Antrieben zu verbinden. Eine andere Anwendung ist, den Energieaus-
tausch zwischen zwei elektrischen Netzen zu steuern. Der Leistungsteil von Stromrichtern
besteht im Wesentlichen aus elektrischen Komponenten wie Spulen, Kondensatoren und
Leistungshalbleitern.
Aufgrund des stetig wachsenden weltweiten Bedarfs an Elektroenergie ist die Erfor-
schung und Weiterentwicklung von Stromrichtern mit dem Ziel der Verbesserung des Wir-
kungsgrads von entscheidender Bedeutung. Konventionelle Stromrichter in Zweipunkttech-
nik bieten einfache und robuste Lösungen, die weit verbreitet sind. Im Hinblick auf die
technische Realisierung und Wirtschaftlichkeit ist diese Topologie weitgehend erforscht.
Sie wird vorwiegend im unteren Mittelspannungsbereich eingesetzt, da die Erhöhung der
Leiter-Leiter-Spannungen die direkte Reihenschaltung von Leistungshalbleitern pro Schal-
terposition erforderlich macht.
Mehrpunktstromrichter hingegen bieten viele Vorteile gegenüber der Zweipunkttechnik:
Es ergibt sich eine indirekte Reihenschaltung von Leistungshalbleitern, wobei die Span-
nungsaufteilung auf die Leistungshalbleiter durch schaltungsimmanente Netzwerkelemente
sichergestellt wird. Dadurch lässt sich eine Spannungsanpassung bzw. -erhöhung der Lei-
ter-Leiter-Spannungen bis in den oberen Mittelspannungsbereich ohne zusätzliche Beschal-
tungsnetzwerke erreichen. Die höhere Qualität der Leiter-Leiter-Spannungen wird dabei
durch eine Vielzahl an Spannungsstufen bei gleichzeitig relativ niedriger Schaltfrequenz
der Leistungshalbleiter erzielt. Somit lassen sich unerwünschte Spannungs- und Stromhar-
monische des Mehrpunktstromrichters im Vergleich zur Zweipunkttechnik meist ohne große
und aufwendige Filter reduzieren. Bisher industriell im Mittelspannungsbereich eingesetzte
Topologien sind der Neutral-Point-Clamped Voltage Source Converter, der Cascaded H-
Bridge Voltage Source Converter sowie der Flying Capacitor Voltage Source Converter.
Der Modulare Mehrpunktstromrichter (M2C) ist eine neuartige Mehrpunktstromrichter-
topologie, die aus einer Vielzahl gleichartiger Zellen aufgebaut ist. Zusätzlich zu den bereits
genannten Vorteilen bietet die modulare Struktur dieses Stromrichters weitere Vorzüge: Es
können Leistungshalbleiter aus dem Niederspannungsbereich bei entsprechender Anpas-
sung der Anzahl der Zellen verwendet werden. Diese sind nicht nur kostengünstig, sondern
werden auch von mehreren Leistungshalbleiterherstellern auf dem Weltmarkt angeboten.
Die Verwendung von gleichartigen Zellen beinhaltet weiteres Kostenreduzierungspotenzial,
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denn durch die Serienfertigung von einem spannungsübergreifenden Zellentyp in großer
Stückzahl lassen sich entsprechende Kostenvorteile erzielen. Im Fehlerfall einer Zelle kann
diese mechanisch überbrückt werden, so dass der Stromrichter weiter betrieben werden
kann. Somit braucht die fehlerhafte Zelle erst beim nächsten planmäßigen Wartungstermin
ausgetauscht werden.
Bisherige Forschungstätigkeiten, die in Abschnitt 2.3 ausführlich beschrieben werden,
behandeln den Betrieb dieses Stromrichters. Es werden verschiedene Modulationsverfahren
wie PWM-Verfahren und Raumzeigermodulation verwendet und damit erzeugte Simula-
tionsergebnisse vorgestellt. Dabei bildet ein Symmetrierungsalgorithmus für die Kondensa-
torspannungen die Grundlage. Eine Besonderheit dieser Topologie stellen Ströme dar, die
ausschließlich innerhalb des Stromrichters fließen: die sogenannten Kreisströme. Für diese
werden erste mathematische Berechnungsmethoden aufgezeigt. Zur Auslegung des Leis-
tungsteils werden analytische Ansätze hergeleitet, die auf kreisstromfreiem Betrieb beru-
hen. Es werden drei verschiedene Redundanzkonzepte für den Stromrichter diskutiert. Der
Aufbau von Prototypen wird beschrieben und erste Messergebnisse präsentiert.
In dieser Arbeit wird durch eine analytische Beschreibung des Stromrichters ein tiefer-
gehendes Verständnis des M2Cs ermöglicht, wodurch sich das Zusammenwirken der leis-
tungselektronischen Bauteile genauer aufzeigen lässt. Dafür werden Schaltfunktionen ein-
geführt, welche die Schaltzustände der Leistungshalbleiter beschreiben. Dieser Ansatz führt
schließlich dazu, dass der eingeschwungene Zustand des Antriebs berechnet werden kann.
Eine neue Herangehensweise ist auch, ein besonderes Augenmerk auf die in den Konden-
satoren gespeicherte Energie zu legen und die Energieflüsse innerhalb des Stromrichters zu
analysieren. Durch eine geeignete Kreisstromdefinition lassen sich Bedingungen für den
symmetrischen Betrieb des Stromrichters ableiten. Mit Hilfe einer Zweigstromregelung
kann die Auswirkung verschiedener Kreisströme auf die Betriebsweise des Stromrichters
untersucht werden. Durch eine genauere Betrachtung der Stromaufteilung innerhalb der
Zellen, lässt sich die Verlustverteilung auf die verschiedenen Leistungshalbleiter erklären
und darstellen. Messergebnisse eines M2C-Prototyps bestätigen dabei die hohe Güte der
abgeleiteten Simulationsmodelle. Durch die Zweigstromregelung lassen sich die Einflüsse
der Kreisströme auf die Auslegung des Leistungsteils zeigen. Dabei wird sowohl die Di-
mensionierung der Kondensatoren als auch die der Leistungshalbleiter durchgeführt.
Die Arbeit gliedert sich in sieben Kapitel. Im Kapitel 1 wird zunächst ein Überblick über
die konventionellen Stromrichtertopologien im Mittelspannungsbereich gegeben. Kapitel 2
beschreibt den Aufbau, die prinzipielle Funktionsweise, den aktuellen Forschungsstand so-
wie die charakteristischen Eigenschaften des M2Cs. Anschließend wird im Kapitel 3 die
Modellierung der IGBT-Module erklärt sowie zwei Simulationsmodelle für einen Antrieb
mit einem M2C hergeleitet. Die Simulation des Antriebs wird im Kapitel 4 durchgeführt.
Dafür werden zunächst die Kreisströme definiert, das Verfahren zur Schaltsignalerzeugung
erklärt und die Anfangswerte bestimmt. Danach werden Simulationsergebnisse vorgestellt,
die zu einem tieferen Verständnis des M2Cs führen. Im Kapitel 5 werden die Messergebnis-
se den Simulationsergebnissen gegenübergestellt. Kapitel 6 behandelt schließlich die Aus-
legung ausgewählter Komponenten des Leistungsteils für kreisstromfreie und kreisstrombe-
haftete Betriebsarten. Dabei wird auch die Verlustverteilung der Leistungshalbleiter darge-
stellt. Zum Schluss wird im Kapitel 7 eine Zusammenfassung gegeben.
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In diesem Kapitel wird eine Übersicht über den Stand der Technik bei Mittelspannungs-
stromrichtern im Spannungsbereich der Leiter-Leiter-Spannung von 2,3 kV bis 13,8 kV und
im Scheinleistungsbereich von 0,3 kVA bis 32 MVA gegeben. Dabei werden die wichtigsten
gegenwärtig von der Industrie verwendeten Stromrichtertopologien vorgestellt und zuein-
ander in Beziehung gesetzt. Eine Einordnung nach [2, 3] der unterschiedlichen Stromrich-
tertopologien zeigt Abb. 1.1.
Mittelspannungs-
stromrichter
direkt indirekt
Gleichspannungs-
zwischenkreis
Mehrpunkt-
stromrichter
NPC CHB FLC M2C 2L-VSCLCI
PWM-
CSI
Zweipunkt-
stromrichter
Gleichstrom-
zwischenkreis
Gleichrichter
CCV MXC
Abbildung 1.1: Klassifizierung von Mittelspannungsstromrichtern
Mittelspannungsstromrichter lassen sich zunächst in direkte und indirekte Stromrichter
unterteilen. Direkte Stromrichter verbinden das elektrische Netz und die elektrische Ma-
schine direkt, ohne einen zusätzlichen Energiespeicher wie Spule oder Kondensator zu ver-
wenden. Indirekte Stromrichter hingegen verwenden zunächst einen Gleichrichter und dann
einen Energiespeicher in einem Gleichspannungs- oder Gleichstromzwischenkreis zur Ent-
kopplung von Netz und Maschine.
Der am weitesten verbreitete direkte Stromrichter ist der Direktumrichter (CCV, engl. Cy-
cloconverter), der in [4, 5, 6] beschrieben ist. Er ist ein netzgeführter Thyristorstromrich-
ter, der ein dreiphasiges Wechselspannungsnetz mit einer dreiphasigen Maschine verbindet.
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Dabei lassen sich sowohl die Frequenz als auch die Spannung auf der Maschinenseite ein-
stellen, wobei die maximale Frequenz auf etwa die Hälfte der Netzfrequenz begrenzt ist.
Der Matrixumrichter (MXC, engl. Matrix Converter) ist ein weiterer direkter Stromrichter,
der neuerdings auch im Mittelspannungsbereich industriell angeboten wird [7]. Diese To-
pologie ist ein selbstgeführter Stromrichter, der die drei Phasen der Netzseite mit jeder der
drei Phasen der Maschinenseite verbinden kann. Somit ergeben sich insgesamt neun Verbin-
dungspunkte, an denen jeweils Viersegment-Schalter (z. B. zwei kollektorseitig verbundene
IGBTs mit Inversdioden) eingesetzt werden.
Indirekte Stromrichter lassen sich nach der Art des entkoppelnden Energiespeichers un-
terteilen. Wird eine Spule als Energiespeicher im Gleichstromzwischenkreis verwendet, so
verhält sich der Stromrichter an seinen Lastklemmen zur elektrischen Maschine wie eine
Stromquelle. Es wird ein Strom an den Lastklemmen des Stromrichters eingeprägt, der die
Ursache des Energieflusses ist. Ein Kondensator als Energiespeicher im Gleichspannungs-
zwischenkreis des Stromrichters führt zu einem Verhalten an den Lastklemmen wie eine
Spannungsquelle. Die Ursache des Energieflusses zwischen Stromrichter und Maschine ist
also eine Spannung.
Zwei indirekte Stromrichter mit einer Spule als entkoppelnden Energiespeicher sind der
Load-Commutated-Inverter (LCI) und der Pulse-Width Modulated Current Source Inverter
(PWM-CSI), die in [8, 9] beschrieben werden. Dabei ist der LCI ein netz- bzw. lastgeführter
Thyristorstromrichter, bei dem die Netz- bzw. die Maschinenspannungen die Kommutierung
der Ströme innerhalb des Stromrichters bewirken. Die elektrische Maschine muss kapazi-
tiv arbeiten, so dass ausschließlich eine übererregte Synchronmaschine verwendet werden
kann. Der selbstgeführte PWM-CSI verwendet anstelle der passiv ausschaltenden Thyris-
torschalter aktiv ein- und ausschaltbare Schalter. Hierbei gibt es keine Einschränkungen für
die elektrische Maschine, so dass sowohl Synchron- als auch Asynchronmaschine verwen-
det werden können.
Indirekte Stromrichter mit einem Kondensator als entkoppelnden Energiespeicher werden
weiter in Zwei- und Mehrpunktstromrichter unterteilt. Der Zweipunktstromrichter 2 Level-
Voltage Source Converter (2L-VSC) besteht aus drei Halbbrücken, die aus jeweils zwei akti-
ven Schaltern, z. B. GTOs, IGBTs oder IGCTs einschließlich Inversdioden, aufgebaut sind.
Diese Topologie wird in verschiedenen Veröffentlichungen beschrieben, z. B. in [6, 10]. Der
2L-VSC ist eine sehr weit verbreitete Stromrichtertopologie. Einsatzgebiete finden sich bei
Anwendungen in der Traktion und in der Industrie. Durch die Reihenschaltung von IGBTs
lässt sich die Spannung sogar bis in Bereiche der Hochspannungsgleichstromübertragung
(HGÜ) erhöhen.
Bei Mehrpunktstromrichtern finden im Wesentlichen drei verschiedene Topologien weite
Verbreitung: der Neutral-Point-Clamped Voltage Source Converter (NPC VSC), der Casca-
ded H-Bridge Voltage Source Converter (CHB VSC) sowie der Flying Capacitor Voltage
Source Converter (FLC VSC). Eine detailliertere Beschreibung dieser Stromrichtertopolo-
gien, ihrer Vor- und Nachteile sowie ihrer Einsatzgebiete wird in den folgenden Unterab-
schnitten (Abschnitte 1.1–1.3) gegeben. Eine neuartige Stromrichtertopologie stellt der Mo-
dulare Mehrpunktstromrichter (M2C) dar. Dieser wird ausführlich im Kapitel 2 beschrieben.
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1.1 Neutral-Point-Clamped Voltage Source Converter
Der NPC VSC ist ein Mehrpunktstromrichter, dessen Erzeugung der Spannungsstufen auf
einer Reihenschaltung von Kondensatoren im Zwischenkreis basiert. Die unterschiedlichen
Potenziale zwischen den Kondensatoren werden über Dioden und aktive Schalter (GTOs,
IGBTs oder IGCTs) mit den Phasenklemmen verbunden. Die Anzahl der möglichen Span-
nungsstufen ergibt sich aus der Anzahl der in Reihe geschalteten Kondensatoren im Zwi-
schenkreis sowie der Dioden und aktiven Schalter und ist im Prinzip nach oben nicht be-
grenzt, jedoch wird im industriellen Bereich ausschließlich die 3-Stufen-Version verwen-
det [2], die im Jahre 1981 erstmals veröffentlicht wurde [11, 12].
In Abb. 1.2 ist eine Konfiguration eines Antriebs bestehend aus dreiphasigem Netz, Trans-
formator, ungesteuerter 12-Puls-Brückenschaltung, 3 Level-Neutral-Point-Clamped Voltage
Source Converter (3L-NPC VSC) und elektrischer Maschine dargestellt. Das dreiphasi-
ge Netz wird über einen Transformator und eine ungesteuerte 12-Puls-Brückenschaltung
(zwei in Reihe geschalteten ungesteuerten 6-Puls-Brückenschaltungen) gleichgerichtet. Der
Gleichspannungszwischenkreis (GS-ZK) besteht aus zwei in Reihe geschalteten Kondensa-
U
V
W
M
A
B
Abbildung 1.2: Blockschaltbild eines Antriebs mit 3L-NPC VSC
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Abbildung 1.3: GS-ZK und Stromrichterphase U des 3L-NPC VSCs
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Tabelle 1.1: Schaltzustände der Stromrichterphase U des 3L-NPC VSCs
S1 S2 uUM(t)
ein ein +uDC(t)/2
aus ein 0
aus aus −uDC(t)/2
toren, deren Spannung über den 3L-NPC VSC in eine Wechselspannung umgeformt wird.
Als elektrische Maschine können sowohl Synchron- als auch Asynchronmaschinen einge-
setzt werden.
Den Aufbau einer Stromrichterphase des 3L-NPC VSCs sowie deren Verschaltung mit
dem GS-ZK zeigt Abb. 1.3. Eine Stromrichterphase enthält vier aktive Schalter mit Invers-
dioden (hier dargestellt als IGBT-Module) sowie zwei NPC-Dioden. Für eine einphasige
Last werden zwei Stromrichterphasen und für eine dreiphasige Last werden drei Stromrich-
terphasen mit den Zwischenkreiskondensatoren CDC verbunden.
Eine Stromrichterphase enthält jeweils zwei Kommutierungszellen: die aktiven Schal-
ter S1 und S1 sowie S2 und S2, die jeweils inverse Schaltzustände besitzen sollen. Daraus er-
geben sich vier mögliche Schaltzustände einer Stromrichterphase, von denen nur drei sinn-
voll zu verwenden sind (Tab. 1.1). Sind die beiden oberen Schalter S1 und S2 eingeschaltet,
so kann der Phasenstrom iU(t) je nach Stromrichtung über die beiden IGBTs (iU(t) > 0)
bzw. Inversdioden (iU(t) < 0) fließen. Als Mittelpunktspannung uUM(t) ergibt sich dann je-
weils ein Wert von +uDC(t)/2. Wenn die beiden mittleren Schalter S2 und S1 eingeschaltet
sind, so ergeben sich je nach Phasenstromrichtung zwei unterschiedliche Strompfade. Ist
der Phasenstrom iU(t) > 0, so fließt er über die obere NPC-Diode DNPC1 und den IGBT-
Teil des Schalters S2. Bei negativer Phasenstromrichtung fließt der Strom über den IGBT-
Teil des Schalters S1 sowie durch die untere NPC-Diode DNPC2. In beiden Fällen ergibt
sich eine Mittelpunktspannung von uUM(t) = 0. Für den dritten sinnvollen Schaltzustand
ergibt sich ebenfalls unabhängig von der Phasenstromrichtung beim Einschalten der bei-
den unteren Schalter S1 und S2 eine Mittelpunktspannung uUM(t) = −uDC(t)/2. Der vierte
mögliche Schaltzustand beim Einschalten der beiden äußeren Schalter S1 und S2 ist nicht
sinnvoll, weil sich eine Mittelpunktspannung uUM(t) ergeben würde, die abhängig von der
Phasenstromrichtung ist.
Der 3L-NPC VSC kann somit drei verschiedene Spannungsstufen in den Mittelpunkt-
spannungen jeder Stromrichterphase erzeugen. Damit ergeben sich bei einem dreiphasigen
System 33 = 27 verschiedene Schaltzustände des 3L-NPC VSC. Für die Leiter-Leiter-Span-
nungen, also die Spannungen zwischen den drei Phasenklemmen U, V, W, ergeben sich fünf
verschiedene Spannungsstufen.
Durch die Reihenschaltung von zwei Zwischenkreiskondensatoren CDC lässt sich eine
indirekte Reihenschaltung der aktiven Schalter bei gleichmäßiger Spannungsaufteilung er-
reichen. Im Vergleich zum 2L-VSC kann damit die Leiter-Leiter-Spannung bei Verwendung
gleicher elektronischer Ventile etwa verdoppelt werden. Heutige auf dem Markt verfügba-
re IGBTs und IGCTs erlauben Sperrspannungen von bis zu 6,5 kV. Bei Verwendung von
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nur einem elektronischen Ventil pro Schalterposition lassen sich damit unter Beachtung
der notwendigen Sicherheitsabstände Leiter-Leiter-Spannungen von bis zu 4,16 kV (Grund-
schwingungseffektivwert) durch einen 3L-NPC VSC erzeugen. Durch die jeweilige Reihen-
schaltung von elektronischen Ventilen pro Schalterposition kann die Leiter-Leiter-Spannung
entsprechend erhöht werden.
Aufgrund der verwendeten ungesteuerten 12-Puls-Brückenschaltung in Abb. 1.2 kann
Energie nur vom Netz in Richtung der elektrischen Maschine fließen. Werden die Dioden
der 12-Puls-Brückenschaltung durch aktive Schalter mit Inversdioden ersetzt oder werden
der Transformator und die 12-Puls-Brückenschaltung durch z. B. einen weiteren 3L-NPC
VSC ersetzt (Back-To-Back-Betrieb), so wird der Antrieb rückspeisefähig.
Als Vorteile dieser Stromrichtertopologie sind die geringe Komponentenanzahl im Ver-
gleich zu den anderen Mehrpunktstromrichtertopologien sowie die daraus resultierende ho-
he Zuverlässigkeit des Gesamtsystems zu nennen. Ein weiterer wichtiger Vorteil ist die
Möglichkeit mehrere 3L-NPC VSCs an einem gemeinsamen Gleichspannungszwischen-
kreis (common-dc-bus) zu betreiben. Wird beispielsweise in einem Walzwerk eine elektri-
sche Maschine motorisch und eine andere generatorisch betrieben, so kann der Energie-
austausch beider Maschinen direkt über den gemeinsamen Gleichspannungszwischenkreis
erfolgen. Dadurch lassen sich der netzseitige Transformator und der netzseitige Stromrich-
ter für einen kleineren Leistungsbereich auslegen sowie Netzrückwirkungen und damit auch
Verluste minimieren.
Als Nachteil gegenüber den anderen Mehrpunktstromrichtertopologien ist zunächst die
Begrenzung der Leiter-Leiter-Spannung auf 4,16 kV (Grundschwingungseffektivwert) bei
Verwendung von einem elektronischen Ventil pro Schalterposition mit derzeit maximal
6,5 kV Blockierspannung zu nennen. Des Weiteren muss während des Betriebs des Strom-
richters die Spannungssymmetrierung der Zwischenkreiskondensatoren CDC sichergestellt
werden. Dieses Problem wird durch Anpassung der Schaltmuster unter Berücksichtigung
der aktuellen Phasenströme gelöst, so dass einem Auseinanderlaufen der Kondensatorspan-
nungen entgegengewirkt wird. Als größter Nachteil ist die prinzipbedingte ungleiche Ver-
lustverteilung auf die unterschiedlichen Schalterpositionen zu nennen, woraus sich unter-
schiedliche Temperaturverteilungen ergeben. Damit begrenzen einige elektronische Ventile
aufgrund ihrer bereits erreichten maximalen Sperrschichttemperatur den maximalen Pha-
senstrom, wobei andere Ventile noch nicht an ihre Temperaturgrenze stoßen.
Durch eine Modifizierung des Stromrichters kann die Temperaturverteilung vergleich-
mäßigt werden. Der 3 Level-Active-Neutral-Point-Clamped Voltage Source Converter (3L-
ANPC VSC) verwendet anstelle der NPC-Dioden aktive Schalter mit Inversdioden. Durch
zusätzliche Kommutierungsmöglichkeiten lassen sich die Verluste in den elektronischen
Ventilen gezielt umverteilen, und somit kann bei gleicher maximaler Sperrschichttempe-
ratur ein höherer Phasenstrom bzw. eine höhere Schaltfrequenz verwendet werden [13].
Der 3L-NPC VSC ist die am weitesten verbreitete Stromrichtertopologie für Mittelspan-
nungsanwendungen. Einsatzgebiete finden sich u. a. in der Öl- und Gasindustrie, in der me-
tallverarbeitenden Industrie, im Bergbau und in der Chemieindustrie.
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1.2 Cascaded H-Bridge Voltage Source Converter
Der CHB VSC besteht aus einer Reihenschaltung von üblicherweise 2-Punkt-H-Brücken-
zellen, die jeweils durch eine eigene Transformatorwicklung potenzialfrei mit Energie ver-
sorgt werden. Dabei ist im Prinzip die Anzahl an 2-Punkt-H-Brückenzellen nicht begrenzt.
Erste Veröffentlichungen zu dieser Stromrichtertopologie finden sich im Jahre 1988 [14].
In Abb. 1.4 ist das Blockschaltbild eines Antriebs mit einem 5 Level-Cascaded H-Bridge
Voltage Source Converter (5L-CHB VSC) dargestellt. Das dreiphasige Netz wird über einen
Transformator mit einer Primär- und sechs Sekundärwicklungen mit den sechs 2-Punkt-H-
Abbildung 1.4: Blockschaltbild eines Antriebs mit 5L-CHB VSC
1S
1S
2S
2S
Cu
u
i
Abbildung 1.5: 2-Punkt-H-Brückenzelle des CHB VSCs
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Tabelle 1.2: Schaltzustände einer 2-Punkt-H-Brückenzelle des CHB VSCs
S1 S2 uAB(t)
ein aus +uC(t)
ein ein 0
aus aus 0
aus ein −uC(t)
Brückenzellen des 5L-CHB VSCs verbunden. Die Transformatorsekundärwicklungen zwi-
schen den beiden 2-Punkt-H-Brückenzellen einer Stromrichterphase weisen eine Phasen-
verschiebung von 30◦ zueinander auf, um eine Reduzierung des primärseitigen Oberschwin-
gungsstroms zu erreichen. Die 2-Punkt-H-Brückenzellen können zwischen ihrer oberen und
unteren Klemme drei verschiedene Spannungsstufen erzeugen.
Den Aufbau einer 2-Punkt-H-Brückenzelle zeigt Abb. 1.5. Der Kondensator CDC wird
über die ungesteuerte 6-Puls-Brückenschaltung mit Energie versorgt. Die H-Brückenschal-
tung bestehend aus vier aktiven Schaltern (hier IGBTs) kann an den Klemmen A und B drei
mögliche Spannungen erzeugen (siehe Tab. 1.2). Dabei bilden die aktiven Schalter S1 und
S1 sowie S2 und S2 jeweils eine Kommutierungszelle, wobei oberer und unterer Schalter
invers schalten.
Sind die Schalter S1 und S2 eingeschaltet, so ergibt sich zwischen den Klemmen A und
B eine Spannung von uAB(t) = +uC(t). Wenn entweder die oberen (S1 und S2) oder die
unteren Schalter (S1 und S2) eingeschaltet sind, so erzeugt die 2-Punkt-H-Brückenzelle ei-
ne Nullspannung uAB(t) = 0. Sind hingegen die Schalter S1 und S2 eingeschaltet, so folgt
für die Klemmenspannung uAB(t) = −uC(t). Dabei ergeben sich die Spannungen jeweils
unabhängig von der Richtung des Phasenstroms iU(t).
Die Anzahl an Spannungsstufen einer Mittelpunktspannung z. B. uUM(t) hängt damit di-
rekt mit der Anzahl der verwendeten 2-Punkt-H-Brückenzellen pro Stromrichterphase zu-
sammen. Ist p die Anzahl an Zellen pro Stromrichterphase, so ergeben sich 2p + 1 Span-
nungsstufen in der Mittelpunktspannung. Für die Leiter-Leiter-Spannungen zwischen den
Klemmen U, V, W resultieren daraus 4p+ 1 Spannungsstufen. In dem Beispiel aus Abb. 1.4
ergeben sich mit p = 2 also fünf Stufen in den Mittelpunktspannungen und neun Stufen in
den Leiter-Leiter-Spannungen.
In der so dargestellten Form der 2-Punkt-H-Brückenzelle mit einer ungesteuerten 6-Puls-
Brückenschaltung mit Dioden kann der Energiefluss nur vom Netz in Richtung der Ma-
schine erfolgen. Wird ein Active Front End (AFE) verwendet, also die Dioden der 6-Puls-
Brückenschaltung durch aktive Schalter mit Inversdioden ersetzt, so wird die Schaltung
rückspeisefähig, und Energie kann von der elektrischen Maschine ins Netz fließen.
Als Vorteil des CHB VSCs ist der modulare Aufbau mit den 2-Punkt-H-Brückenzellen
zu nennen. Dadurch lässt sich nicht nur eine Spannungsanpassung an die geforderte Lei-
ter-Leiter-Spannung, sondern auch eine hohe Verfügbarkeit der 2-Punkt-H-Brückenzellen
gewährleisten. Ein weiterer Vorteil aus dem modularen Aufbau ergibt sich, falls mehr Zel-
len in den Stromrichterphasen eingesetzt als eigentlich benötigt werden. Im Fehlerfall einer
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2-Punkt-H-Brückenzelle kann diese kurzgeschlossen und der Stromrichter weiter betrieben
werden. Durch diese Redundanz lässt sich die Zuverlässigkeit des Gesamtsystems erhöhen.
Der direkte Zusammenhang zwischen der Anzahl an 2-Punkt-H-Brückenzellen pro Strom-
richterphase und der Verbesserung der Qualität der Leiter-Leiter-Spannungen stellt einen
weiteren Vorteil dieser Stromrichtertopologie dar. Dadurch lassen sich zusätzliche Netz-
bzw. Ausgangsfilter vermeiden.
Als Nachteil ist die hohe Komponentenanzahl zu nennen, welche die Zuverlässigkeit
des Gesamtsystems vermindert. Diesem Punkt kann durch die vorher beschriebene Redun-
danz entgegengewirkt werden. Des Weiteren können nicht mehrere Stromrichter an einem
common-dc-bus betrieben werden, da es keinen zentralen Gleichspannungszwischenkreis
gibt. Einen weiteren erheblichen Nachteil stellt der komplexe Transformator mit den vielen
Sekundärwicklungen dar. Aufgrund der komplexeren Struktur (und da ein solcher Transfor-
mator ausschließlich für diese Spezialanwendung benötigt wird) ist im Vergleich zu einem
Transformator mit nur einer Primär- und Sekundärwicklung gleicher Leistungsklasse mit
höheren Kosten zu rechnen.
Aufgrund der Fähigkeit der Spannungsanpassung lässt sich diese Stromrichtertopologie
trotz der beschriebenen Nachteile gut für Retrofitanwendungen verwenden. Weitere Einsatz-
gebiete sind die Bereiche Energieerzeugung, Antriebe für Pumpen, Lüfter und Verdichter
sowie Antriebe für die Papier/Zellstoff-Industrie [15].
1.3 Flying Capacitor Voltage Source Converter
Der FLC VSC besteht in jeder Stromrichterphase aus einer Zusammenschaltung von Kom-
mutierungszellen, die jeweils zwei aktive Schalter mit antiparallelen Dioden und einen Kon-
densator besitzen. Dabei ist die Anzahl der Spannungsstufen in den Mittelpunktspannungen
abhängig von der Anzahl der Kommutierungszellen je Stromrichterphase, die im Prinzip
zunächst nicht begrenzt ist. Erste Veröffentlichungen zu dieser Stromrichtertopologie fin-
den sich im Jahre 1992 [16, 17]. In der Industrie gibt es bisher einen Hersteller, der eine
4-Stufen-Version produziert.
Das Blockschaltbild eines Antriebs mit einem 4 Level Flying Capacitor Voltage Sour-
ce Converter (4L-FLC VSC) zeigt Abb. 1.6. Dabei wird das dreiphasige Netz über einen
Transformator und eine ungesteuerte 12-Puls-Brückenschaltung mit dem GS-ZK verbun-
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Abbildung 1.6: Blockschaltbild eines Antriebs mit 4L-FLC VSC
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Abbildung 1.7: GS-ZK und Stromrichterphase U des 4L-FLC VSCs bestehend aus drei
Kommutierungszellen
Tabelle 1.3: Schaltzustände der Stromrichterphase U des 4L-FLC VSCs
S1 S2 S3 uC2(t) uC3(t) uUM(t)
ein ein ein +uDC(t)/2
ein ein aus
ein aus ein +uDC(t)/6
aus ein ein
ein aus aus
2
3
uDC(t)
1
3
uDC(t)
aus ein aus −uDC(t)/6
aus aus ein
aus aus aus −uDC(t)/2
den. Der 4L-FLC VSC erzeugt aus der Kondensatorspannung im GS-ZK eine dreiphasige
Wechselspannung, mit der die elektrische Maschine angetrieben wird.
In Abb. 1.7 ist die Stromrichterphase U sowie deren Verschaltung mit dem GS-ZK dar-
gestellt. Die Stromrichterphase besteht aus drei Kommutierungszellen, die jeweils aus ei-
nem Kondensator und zwei aktiven Schaltern mit antiparallelen Dioden bestehen. Die bei-
den aktiven Schalter einer Kommutierungszelle werden jeweils invers geschaltet. Unter der
Annahme, dass die Kondensatoren C2 und C3 auf die Spannungen uC2(t) = 23uDC(t) und
uC3(t) =
1
3
uDC(t) geladen sind, ergeben sich acht verschiedene Schaltzustände einer Strom-
richterphase, aus denen vier verschiedene Spannungsstufen in den Mittelpunktspannungen
resultieren (Tab. 1.3).
Werden alle oberen Schalter einer Stromrichterphase eingeschaltet, also S1, S2 und S3, so
ergibt sich eine Mittelpunktspannung uUM(t) = +uDC(t)/2. Wenn zwei obere und ein un-
terer Schalter eingeschaltet sind, hat die Mittelpunktspannung uUM(t) den Wert +uDC(t)/6.
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Dafür gibt es drei verschiedene Möglichkeiten der Realisierung (redundante Schaltzustän-
de). Ebenfalls drei redundante Schaltzustände ergeben sich, wenn ein oberer und zwei unte-
re Schalter eingeschaltet sind. Die Mittelpunktspannung uUM(t) beträgt−uDC(t)/6. Werden
alle unteren Schalter eingeschaltet, so ergibt sich uUM(t) = −uDC(t)/2. Alle Spannungsstu-
fen ergeben sich dabei unabhängig von der Richtung des Phasenstroms iU(t).
Die redundanten Schaltzustände werden dazu verwendet, die Kondensatorspannungen
auf den gewünschten Werten zu halten. Durch die Wahl der Schaltzustände lassen sich die
aktuellen Kondensatorstromrichtungen umkehren, und damit die Kondensatoren in die ge-
forderte Richtung laden oder entladen.
Die Anzahl der Spannungsstufen in den Mittelpunktspannungen steht im direkten Zu-
sammenhang mit der Anzahl der verwendeten Kommutierungszellen pro Stromrichterpha-
se. Werden p Kommutierungszellen pro Stromrichterphase verwendet, so berechnet sich die
Anzahl der Spannungsstufen in den Mittelpunktspannungen mit p+ 1. Dabei müssen die
Kondensatorspannungen bestimmte Spannungswerte annehmen. Ausgehend vom GS-ZK
mit dem Wert uDC(t) folgen dann die Werte uCk(t) = p−k+1p uDC(t), wobei k = 2, 3, . . . , p
ist. Die Anzahl an Spannungsstufen in den Leiter-Leiter-Spannungen berechnet sich dann
mit 2p+ 1. Für den 4L-FLC VSC ergeben sich mit p = 3 vier Stufen in den Mittelpunkt-
spannungen und sieben Stufen in den Leiter-Leiter-Spannungen.
Der Antrieb in Abb. 1.6 ist aufgrund der Dioden in der ungesteuerten 12-Puls-Brücken-
schaltung nicht rückspeisefähig. Werden diese durch aktive Schalter ersetzt oder anstelle des
Transformators und der 12-Puls-Brückenschaltung ein weiterer 4L-FLC VSC verwendet, so
ist ein bidirektionaler Energieaustausch zwischen Netz und Maschine möglich.
Als Vorteil dieser Stromrichtertopologie lässt sich der modulare Aufbau aus Kommu-
tierungszellen anführen. Durch die Hinzunahme von weiteren Kommutierungszellen lassen
sich die Leiter-Leiter-Spannungen erhöhen, ohne dass die Sperrspannung der elektronischen
Ventile erhöht werden muss. Auch bei dieser Stromrichtertopologie lassen sich mehrere
Stromrichter an einem common-dc-bus betreiben.
Als Nachteile sind die hohe Komponentenzahl und die damit sinkende Zuverlässigkeit zu
nennen. Ein weiterer Nachteil besteht darin, dass die Kondensatorspannungen durch die red-
undanten Schaltzustände geregelt werden müssen. Der größte Nachteil ist allerdings, dass
für kleine bis mittlere Schaltfrequenzen ein erheblicher Kondensatoraufwand notwendig
ist [2].
Einsatzgebiete finden sich in der Traktion als Bahnstromrichter, bei Hochgeschwindig-
keitsantrieben (Gaskompressoren) und bei Prüf- und Versuchsanlagen [18].
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Der Modulare Mehrpunktstromrichter (M2C, auch bekannt unter den Abkürzungen M2LC
oder MMC) wurde im Jahre 2001 von Rainer Marquardt eingeführt [19]. In der englisch-
sprachigen Literatur hat sich der Name Modular Multilevel Converter durchgesetzt. Die
Topologie ist ein Mehrpunktstromrichter, der modular aus einer Vielzahl gleichartiger Zel-
len (Submodulen) aufgebaut ist. In der Klassifizierung in Abb. 1.1 wird er bei den indirekten
spannungsgespeisten Mehrpunktstromrichtern eingeordnet.
2.1 Aufbau
Das Blockschaltbild eines möglichen Antriebs unter Verwendung des M2Cs zeigt Abb. 2.1.
Das dreiphasige Netz wird über einen Transformator und eine ungesteuerte 12-Puls-Brü-
ckenschaltung gleichgerichtet. Der M2C erzeugt an seinen Maschinenklemmen U, V, W
eine dreiphasige Wechselspannung zur Speisung der elektrischen Maschine.
Netz B12U
Transformator M2C
Maschine
U
V
W
A
B
Abbildung 2.1: Blockschaltbild eines Antriebs mit M2C
Der dargestellte Antrieb ist aufgrund der ungesteuerten 12-Puls-Brückenschaltung mit
Dioden nicht rückspeisefähig. Werden die Dioden durch aktive Schalter ersetzt oder wird
anstelle des Transformators und der 12-Puls-Brückenschaltung ein weiterer M2C verwen-
det, so kann Energie auch von der elektrischen Maschine ins Netz transportiert werden.
In Abb. 2.2(a) ist der Aufbau des M2Cs gezeigt. Er besteht aus sechs Zweigen, die je-
weils eine Reihenschaltung aus n Submodulen und einer Zweigspule L enthalten (nur das
erste und das letzte Submodul eines jeden Zweiges sind dargstellt). Der Aufbau des Submo-
duls (k, r), das im k-ten Zweig an r-ter Stelle (von oben nach unten gesehen) liegt, wird in
Abb. 2.2(b) gezeigt. Jedes Submodul besteht aus zwei aktiven Schaltern mit antiparallelen
Dioden (hier IGBTs) und einem Submodulkondensator CSM. Der Aufbau des M2Cs kann
als eine Mischung aus den beiden Stromrichtertopologien CHB VSC (Reihenschaltung von
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(a) Modularer Aufbau des M2Cs aus Submodulen (SM)
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(b) Aufbau des Submoduls (k, r) im
k-ten Zweig an r-ter Stelle
Abbildung 2.2: Aufbau des M2Cs
gleichartigen Zellen) und FLC VSC (Kondensatorspannungen, die durch die Schaltzustände
des Stromrichters geregelt werden) beschrieben werden.
An dieser Stelle werden zunächst weitere grundlegende Begriffe eingeführt, die im Ver-
lauf der Arbeit verwendet werden. Ein oberer und unterer Zweig bilden zusammen jeweils
eine Stromrichterphase. Der durch die Zweigspule L fließende Strom iLk(t) wird Zweig-
strom des k-ten Zweiges genannt (mit k = 1, 2, . . . , 6). Die in Reihe geschalteten Submo-
dule des k-ten Zweiges bilden zusammen die Zweigspannung uzk(t). Der Strom id(t), der
durch die Klemme A fließt, wird Zwischenkreisstrom genannt. Durch die Phasenklemmen
U, V, W zur elektrischen Maschine fließen die Phasenströme iU(t), iV(t), iW(t). Zwischen
den Phasenklemmen U, V, W liegen die Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) an. Die
Spannung uSMk,r(t) und der Strom iSMk,r(t) werden als Submodulspannung und -strom des
r-ten Submoduls im k-ten Zweig bezeichnet (mit r = 1, 2 . . . , n). Die aktiven Schalter Sok,r
und Suk,r werden oberer und unterer Schalter genannt.
Die Einordnung in der Klassifizierung in Abb. 1.1 ist nicht so eindeutig, da diese To-
pologie Elemente von spannungsgespeisten und stromgespeisten Stromrichtern (n Konden-
satoren und eine Spule pro Zweig) enthält. Da allerdings mit den Submodulen und damit
mit den Kondensatoren zwei verschiedene Spannungsstufen erzeugt werden können und
die Spulen Entkopplungsfunktionen erfüllen, wird diese Topologie bei den indirekten span-
nungsgespeisten Mehrpunktstromrichtern eingeordnet.
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Tabelle 2.1: Schaltzustände des Submoduls (SM (k, r))
Sok,r Suk,r uSMk,r(t) Anmerkung
aus ein 0 Schaltzustand des Submoduls: aus
ein aus uCk,r(t) Schaltzustand des Submoduls: ein
aus aus 0 bzw. uCk,r(t) uSMk,r(t) ist abhängig von iSMk,r(t)
2.2 Prinzipielle Funktionsweise
2.2.1 Spannungserzeugung durch die Submodule
An den Klemmen der Submodule lassen sich durch die Schaltzustände des oberen und unte-
ren Schalters zwei verschiedene Spannungen erzeugen (siehe Tab. 2.1). Wird in Abb. 2.2(b)
der obere Schalter Sok,r aus- und der untere Schalter Suk,r eingeschaltet, so beträgt die Sub-
modulspannung uSMk,r(t) = 0. Der Submodulstrom iSMk,r(t) fließt je nach Stromrichtung
über den unteren IGBT-Teil (iSMk,r(t) > 0) bzw. über die untere Inversdiode (iSMk,r(t) < 0).
Dieser Zustand des Submoduls wird als ausgeschaltet bezeichnet. Wird hingegen der obere
Schalter Sok,r ein- und der untere Schalter Suk,r ausgeschaltet, so ergibt sich eine Submo-
dulspannung von uSMk,r(t) = uCk,r(t). Der Submodulstrom fließt nun je nach Stromrichtung
über die obere Inversdiode (iSMk,r(t) > 0) bzw. über den oberen IGBT-Teil (iSMk,r(t) < 0)
sowie durch den Submodulkondensator CSM. Der Zustand des Submoduls wird als einge-
schaltet bezeichnet. Die beiden beschriebenen Zustände werden für den regulären Betrieb
des Stromrichters verwendet.
Ein dritter Zustand ergibt sich, wenn beide aktiven Schalter Suk,r und Sok,r ausgeschaltet
sind (Tab. 2.1). Dabei fließt der Submodulstrom iSMk,r(t) je nach Stromrichtung über die
obere Inversdiode (iSMk,r(t) > 0) bzw. über die untere Inversdiode (iSMk,r(t) < 0). Da sich
dann aber die Submodulspannung uSMk,r(t) in Abhängigkeit der Stromrichtung des Submo-
dulstroms iSMk,r(t) ergibt, ist dieser Zustand für den regulären Betrieb nicht sinnvoll und
wird nur im Fehlerfall verwendet.
Bemerkenswert ist, dass jedes Submodul zu jeder Zeit einen möglichen Zweigstrom
iLk(t) führen kann. Anders als bei den in den Abschnitten 1.1–1.3 beschriebenen Stromrich-
tertopologien lassen sich die Zweigströme nicht durch Ausschalten der Submodule (siehe
Tab. 2.1) sprunghaft auf Null setzen. Die in Reihe zu den Submodulen geschaltete Zweig-
spule verursacht dieses Verhalten.
Die Spannungen der Submodulkondensatoren können aufgrund der Inversdioden aus-
schließlich positiv (oder null) sein. Unter der Annahme, dass alle Submodulkondensatoren
auf den gleichen Wert UC0 > 0 geladen sind, lassen sich in jedem Zweig mit n Submodu-
len n+ 1 verschiedene Spannungsstufen {0, UC0, . . . , nUC0} in der Zweigspannung uzk(t)
erzeugen. Damit lassen sich allerdings die Spannungsstufen der Leiter-Leiter-Spannun-
gen uUV(t), uVW(t) nicht direkt bestimmen wie bei den in den Abschnitten 1.1–1.3 be-
schriebenen Stromrichtertopologien. Denn erst durch die Kenntnis des Spannungsabfalls
über den Zweigspulen L werden die Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) berechenbar.
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Die Zweigspulen L haben die Funktion die parallelen Stromrichterphasen voneinander zu
entkoppeln, da ansonsten die Submodulkondensatoren mit im Allgemeinen unterschiedli-
chen Spannungszuständen direkt parallel geschaltet wären.
Eine weitere Besonderheit bzgl. der Spannungsstufenberechnung der Leiter-Leiter-Span-
nungen besteht darin, dass diese sowohl durch die oberen Zweige (z. B. Zweig 1 und
Zweig 3) als auch durch die unteren Zweige (z. B. Zweig 2 und Zweig 4) bestimmt wer-
den. Beispielsweise verursachen unterschiedliche Spannungsdifferenzen der Zweigspan-
nungen (z. B. uz3(t)− uz1(t) 6= uz2(t)− uz4(t)) der oberen bzw. unteren Submodule wie-
derum Spannungsabfälle über den Zweigspulen L (vgl. Abb. 2.2(a)). Und die Spannungs-
abfälle über den Zweigspulen L haben ebenfalls Einfluss auf die Spannungsstufen der Lei-
ter-Leiter-Spannungen.
2.2.2 Symmetrierung der Kondensatorspannungen
Die Anzahl der möglichen Schaltzustände des Stromrichters ergibt sich aus der Anzahl n der
Submodule pro Zweig mit 26n. Die exponentielle Zunahme der Schaltzustände führt auch
bei vermeintlich kleinen Werten für n schnell zu einer unüberschaubaren Anzahl. Diese
lässt sich etwas reduzieren, wenn davon ausgegangen wird, dass alle Kondensatorspannun-
gen eines Zweiges denselben Wert besitzen. Dies führt zu n+ 1 verschiedenen Schaltzu-
ständen eines Zweiges, die nur noch durch die Anzahl der ein- bzw. ausgeschalteten Sub-
module pro Zweig bestimmt wird. Alle Submodule eines Zweiges sind also gleichwertig
verwendbar und die Anzahl der möglichen unterschiedlichen Schaltzustände des Strom-
richters reduziert sich auf (n+ 1)6. Beispielsweise ergibt sich für n = 12 die Anzahl der
möglichen Schaltzustände des Stromrichters zu 26n ≈ 4,7·1021 bzw. die reduzierte Anzahl
zu (n+ 1)6 ≈ 4,8·106. Für den Zweck der Reduzierung der Anzahl der möglichen Schaltzu-
stände lässt sich ein sehr einfacher Symmetrierungsalgorithmus ableiten, der u. a. in [20, 21]
beschrieben ist.
Die Richtung der Zweigströme iLk(t) hat Einfluss auf die Änderung der Spannungen
der Submodulkondensatoren. Da das Submodul (k, r) (Abb. 2.2(b)) im k-ten Zweig des
Stromrichters liegt, entspricht der Submodulstrom dem Zweigstrom iSMk,r(t) = iLk(t). Ist
das Submodul ausgeschaltet, so fließt der Zweigstrom iLk(t) über den unteren Schalter und
die Kondensatorspannung uCk,r(t) bleibt unverändert. Im eingeschalteten Zustand des Sub-
moduls fließt der Zweigstrom iLk(t) über den oberen Schalter und somit auch über den
Submodulkondensator. Dabei wird der Submodulkondensator geladen, wenn der aktuelle
Zweigstrom positiv (iLk(t) > 0) ist. Ist der Zweigstrom negativ (iLk(t) < 0), so wird der
Submodulkondensator entladen.
Die aktuellen Werte der Spannungen der Submodulkondensatoren sowie der Wert des
Zweigstroms werden für jeden der sechs Zweige einzeln in bestimmten zeitlichen Abstän-
den gemessen und in einer Tabelle gespeichert. Anschließend werden die Spannungswerte
der Größe nach sortiert. Das Verfahren zur Schaltsignalerzeugung liefert die Anzahl, wie
viele Submodule eines Zweiges aus- bzw. eingeschaltet werden sollen. Die Zweigstrom-
richtung entscheidet nun, welche Submodule des Zweiges aus- bzw. eingeschaltet werden.
Ist der Zweigstrom positiv (iLk(t) > 0), so werden diejenigen Submodule eingeschaltet,
die in der sortierten Spannungswertetabelle die kleinste Spannung haben. Dies hat zur Fol-
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ge, dass durch den positiven Zweigstrom die Spannungen der Submodulkondensatoren mit
den kleinsten Spannungen eines Zweiges erhöht werden. Dadurch findet eine Angleichung
der Spannungswerte statt. Umgekehrt werden bei negativem Zweigstrom (iLk(t) < 0) dieje-
nigen Submodule eingeschaltet, die aktuell die größte Kondensatorspannung haben. Durch
den negativen Zweigstrom wird deren Spannung verringert und an die niedrigeren Konden-
satorspannungen angeglichen.
Dieses Verfahren führt dazu, dass alle Kondensatorspannungen eines Zweiges etwa die
gleichen Spannungswerte besitzen. Allerdings werden die Spannungswerte der sechs Zwei-
ge nicht aneinander angeglichen. Das Verfahren arbeitet umso genauer, je kürzer die zeitli-
chen Abstände der Wiederholung der Sortierung sind.
2.2.3 Kreisströme
Die Topologie des M2Cs besteht in seinen Zweigen aus einer Reihenschaltung von Submo-
dulkondensatoren CSM und einer Zweigspule L (Abb. 2.2). Durch das Aus- und Einschalten
von Submodulen während der Modulation des Stromrichters werden ständig andere Submo-
dulkondensatoren im jeweiligen Zweig wirksam. Da sich die Spannungen der Submodul-
kondensatoren im Allgemeinen unterscheiden, ergeben sich über den Zweigspulen ständig
wechselnde Spannungen. Diese Spannungen über den Zweigspulen führen zu Stromände-
rungen der Zweigströme iLk(t).
Als Kreisströme1 werden solche Stromanteile der Zweigströme iLk(t) bezeichnet, die fol-
gende Bedingungen erfüllen: Eine Änderung des Kreisstroms führt weder zu einer Ände-
rung des Zwischenkreisstroms id(t) noch zu einer Änderung der Phasenströme iU(t), iV(t),
iW(t). Damit haben die Kreisströme keine Wirkung auf die äußeren Ströme des Strom-
richters (Zwischenkreisstrom und Phasenströme) und fließen ausschließlich innerhalb des
Stromrichters. Die mathematische Definition wird in Abschnitt 4.1.1 durch (4.1)–(4.3) ge-
geben.
Die Kreisströme des M2Cs stellen einen Freiheitsgrad des Stromrichters dar, wobei der
Zeitverlauf der Kreisströme allerdings nicht völlig frei wählbar ist. Die Bedingungen für
die Zeitverläufe, so dass sich ein symmetrischer Betrieb des Stromrichters ergibt, werden
in Abschnitt 4.1.2 beschrieben. Die Bedeutung der Kreisströme wird deutlich, wenn die
Auswirkung der Wahl der Zeitverläufe der Kreisströme auf die Kondensatorauslegung (Ab-
schnitt 6.4.1) und die Halbleiterauslegung (Abschnitt 6.4.2) betrachtet wird.
2.3 Stand der Technik
In diesem Abschnitt wird der aktuelle Stand der Technik zum Thema M2C zusammenge-
fasst. Nach der Einführung im Jahr 2001 durch Rainer Marquardt [19] sind bisher einige
Veröffentlichungen zu dieser Thematik erschienen [20]–[32].
1Eigentlich ist der Begriff „Kreisstrom“ irreführend und redundant, da jeder Strom im Kreis fließt und mit
den Zweigströmen iLk(t) alle Ströme der Schaltung definiert sind (einschließlich der Kreisströme). Da
sich dieser Begriff aber in der Literatur durchgesetzt hat, wird er auch in dieser Arbeit verwendet.
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Neben der Topologie, die in dieser Arbeit untersucht wird (Abb. 2.2), wird eine Viel-
zahl weiterer Variationsmöglichkeiten des Stromrichters genannt. Dieses modulare Zellen-
konzept erlaubt es verschiedene elektrische Netzformen miteinander zu verbinden. Dabei
lassen sich das Gleichspannungsnetz (DC), das einphasige Wechselspannungsnetz (1AC)
und das dreiphasige Wechselspannungsnetz (3AC) kombinieren. Mögliche Kombinationen
sind DC/1AC, DC/3AC, 1AC/1AC, 1AC/3AC und 3AC/3AC. Es gibt zwei verschiedene
Zellenkonzepte: Bei einer Verbindung mit dem Gleichspannungsnetz (DC), also die Kom-
binationen DC/1AC und DC/3AC, werden die Zellen aus einer Kommutierungszelle ein-
schließlich Kondensator aufgebaut (Abb. 2.2(b)). Bei einer reinen Wechselspannungsnetz-
verbindung (1AC/1AC, 1AC/3AC und 3AC/3AC) werden die Zellen um eine weitere Kom-
mutierungszelle zu einer H-Brückenschaltung ergänzt. Eine reine Wechselspannungsnetz-
verbindung lässt sich zusätzlich auch über einen Back-To-Back-Betrieb von beispielsweise
zwei DC/3AC-Stromrichtern realisieren, wobei diese über die beiden Gleichspannungseiten
verbunden sind [20]–[25], [27].
Der Aufbau aus gleichartigen Zellen, die jeweils einen Kondensator enthalten, ermöglicht
es, die Energie für die Ansteuerelektronik (IGBT-Treiber (gate units) für die IGBTs in den
Submodulen) direkt aus dem Leistungsteil des Stromrichters zu beziehen. Vorschläge zur
Realisierung wurden in einigen Veröffentlichungen untersucht [26, 27, 33].
Als black-start wird die Eigenschaft eines Stromrichters aus dem spannungslosen Zu-
stand zu starten bezeichnet. Die Aufladung der Kondensatoren von der Netzseite ist häufig
mit Schwierigkeiten verbunden. Einfacher lässt sich bei dieser Topologie die Aufladung
der Kondensatoren einzeln mit einer externen Spannungsquelle realisieren, die nur die be-
nötigte Spannung eines Submodulkondensators zur Verfügung stellen muss. Eine genaue-
re Beschreibung des Ladevorgangs sowie Simulations- und Messergebnisse finden sich in
[20, 21, 26, 31].
Durch die Reihenschaltung gleichartiger Zellen lässt sich ein Redundanzkonzept für die-
se Stromrichtertopologie entwickeln. Dabei gibt es drei mögliche Ansätze: Die sogenann-
te (n+ 1)-Redundanz beinhaltet, dass mehr Zellen in einem Zweig eingebaut werden als
eigentlich benötigt. Im Fehlerfall einer Zelle wird diese mechanisch kurzgeschlossen und
der Stromrichter kann weiterbetrieben werden. Eine zweite Möglichkeit besteht darin, kei-
ne zusätzliche Zelle einzubauen, sondern die spannungsmäßige Auslegung der Zellen zu
erhöhen. Dadurch kann die fehlerhafte Zelle wiederum mechanisch kurzgeschlossen wer-
den und die Spannungen der verbleibenden Zellen entsprechend erhöht werden, so dass die
gleiche maximale Leiter-Leiter-Spannung wie vor dem Zellenkurzschluss erzeugt werden
kann. Die dritte Möglichkeit ergibt sich, wenn ausgehend von der zweiten Möglichkeit auf
die Erhöhung der Spannung der verbleibenden Zellen verzichtet wird. Dadurch veringert
sich allerdings die maximale Leiter-Leiter-Spannung [31].
Neben dem in Abschnitt 2.2.2 und einigen Veröffentlichungen [20]–[24] beschriebenen
Symmetrierungsalgorithmus zur einfachen Symmetrierung der Spannungen der Submodul-
kondensatoren eines Zweiges wird in [29] eine andere Strategie verfolgt: Mittels PI-Reglern
und der Aufteilung des Symmetrierungsalgorithmus in zwei Teile (averaging control und
balancing control) werden die Kondensatorspannungen auf einen vorgegebenen Sollwert
geregelt.
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Bezüglich der Ansteuerung des Stromrichters werden die verbreitetsten Modulations-
verfahren (PWM-Verfahren, vorausberechnete Pulsmuster, Raumzeigermodulation) disku-
tiert [31]. Der Fokus wird dabei auf die PWM-Verfahren und die Raumzeigermodulation
gelegt. Es werden zwei PWM-Verfahren (PWM-Verfahren mit gemitteltem Aussteuergrad
und PWM-Verfahren mit Master/Slave-Aussteuergrad) und zwei Raumzeigermodulations-
verfahren (Raumzeigermodulation im 3-dimensionalen Raum und schnelles Raumzeiger-
verfahren) genauer beschrieben und untersucht. Des Weiteren werden Steuerungsverfahren
zur Reduzierung von Schaltverlusten vorgeschlagen. Dabei wird auf eine besondere Be-
dingung hingewiesen, die bei allen untersuchten Modulationsverfahren stets erfüllt ist: Zu
jedem Zeitpunkt ist zur Vermeidung hoher Kreisströme in jeder Stromrichterphase die glei-
che Anzahl an Submodulen eingeschaltet [21, 22, 31].
Für die Leistungsteilauslegung werden analytische Ansätze entwickelt und vorgestellt.
Dabei beruht die Auslegung der Submodulkondensatoren auf der Annahme, dass keine
Kreisströme vorhanden sind. Daraus lässt sich eine Gleichung ableiten, die die Kapazi-
tät CSM des Submodulkondensators in Abhängigkeit der Stromrichterkennwerte und -ar-
beitspunkte liefert [20, 22, 31]. Die Auslegung der Leistungshalbleiterbauelemente basiert
auf einem analytischen Ansatz zur Berechnung der auftretenden Durchlass- und Schaltver-
luste im Halbleiter. Durch vereinfachte Strom- und Spannungsformen sowie unter Verwen-
dung der Kennlinien aus den Datenblättern der Halbleiter können Verluste und Sperrschicht-
temperaturen berechnet werden [24, 31].
Auf der Grundlage dieser Berechnungsmethode wird ein Vergleich der Halbleiterverlus-
te von zwei verschiedenen Stromrichtertopologien im HGÜ-Bereich gegeben. Verglichen
werden der 2L-VSC mit einer Reihenschaltzahl von 125 elektronischen Ventilen pro Schal-
terposition und der M2C mit einer Anzahl von 125 Submodulen pro Zweig. Das Ergebnis
ist, dass der M2C weniger Verluste in den Halbleitern erzeugt als der 2L-VSC gleicher
Spannungs- und Leistungsklasse [30].
Der Aufbau eines Prototyps des M2C im MW-Bereich wurde an der Universität der Bun-
deswehr München vorgenommen. Dabei wurde der Aufbau so konzipiert, dass sich alle zu-
vor beschriebenen, möglichen Kombinationen der drei Spannungsnetze DC, 1AC und 3AC
realisieren lassen. Messergebnisse einer Doppelpulsmessung eines Submoduls sowie eines
DC/1AC- und DC/3AC-Betriebs mit einem leerlaufenden Mittelfrequenztransformator als
Last finden sich in [25, 26, 31].
Unabhängig davon wurde am Tokyo Institut of Technology ein Prototyp im Bereich ei-
niger 100 W, bestehend aus zwei Zweigen, aufgebaut. Dabei wird eine einphasige ohmsch-
induktive Last mit dem Mittelpunkt der Gleichspannungsseite verbunden. Simulations- und
Messergebnisse werden in [29] gezeigt.
Die erste kommerzielle Anwendung findet sich als Netzkupplung im Bereich der HGÜ
unter dem Namen HVDC PLUS [28, 34]. Weitere mögliche Anwendungen sind der Betrieb
als Traktionsstromrichter oder der Betrieb zur Blindleistungskompensation [29, 35].
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2.4 Strukturelle Eigenschaften
2.4.1 Vorteile
Der modulare Aufbau aus einer Vielzahl von gleichen Submodulen (Abb. 2.2) beinhaltet
viele Vorteile des M2Cs: Da die Anzahl der Submodule pro Zweig nicht festgelegt ist, lässt
sich auf sehr einfache Weise eine Anpassung an das benötigte Spannungsniveau realisie-
ren (Skalierbarkeit). Unter Verwendung eines einmal zuvor ausgelegten Submoduls in Be-
zug auf die maximale Kondensatorspannung bestimmt sich die Anzahl an Submodulen pro
Zweig proportional zur benötigten Leiter-Leiter-Spannung.
Ein weiterer Vorteil besteht darin, dass sich durch diese Art der Spannungsanpassung
auch für einen sehr hohen Spannungsbereich der Leiter-Leiter-Spannung Niederspannungs-
bauelemente verwenden lassen. Diese sind nicht nur kostengünstig, sondern werden auch
von verschiedenen Herstellern auf dem Markt angeboten.
Die Vergrößerung der Anzahl der in Reihe geschalteten Submodule pro Zweig führt zu
einer Erhöhung der Stufenzahl der Leiter-Leiter-Spannung. Dadurch verbessert sich gera-
de im hohen Spannungsbereich die Spannungsqualität, so dass auf weitere Filternetzwerke
verzichtet werden kann.
Die Modulbauweise ermöglicht ein weiteres Kostenreduzierungspotenzial. Denkbar wä-
re es, Submodule für bestimmte Phasenströme zu fertigen, um somit eine Skalierbarkeit
innerhalb definierter Spannungs- und Leistungsbereiche zu ermöglichen. Durch die Serien-
fertigung der Submodule ließen sich die Herstellungskosten weiter senken.
Bei der Reihenschaltung der Submodule im Zweig ist keine niederinduktive Verbindung
erforderlich. Das Gegenteil ist der Fall, denn parasitäre induktive Elemente lassen sich ge-
danklich mit der Zweigspule L verbinden. Und je größer die resultierende Induktivität L
eines Zweiges ist, desto besser sind die Stromrichterphasen voneinander entkoppelt und
desto einfacher gestaltet sich der Betrieb des Stromrichters.
Niederinduktive Verbindungen sind ausschließlich in den Kommutierungszellen inner-
halb der Submodule erforderlich, da eine höherinduktive Verbindung während der Kommu-
tierung zu unerwünschten Überspannungen an den Leistungshalbleitern führen würde [36].
Diese niederinduktiven Verbindungen lassen sich sehr gut realisieren, da innerhalb eines
Submoduls durch die kompakte Bauform ohnehin kurze Wege möglich und sinnvoll sind.
Durch die Verwendung von gleichen Submodulen lassen sich die drei bereits in Ab-
schnitt 2.3 diskutierten Redundanzkonzepte ableiten. Durch das mechanische Kurzschließen
eines defekten Submoduls kann der Betrieb des Stromrichters (ggf. mit verminderter Lei-
ter-Leiter-Spannung) fortgesetzt werden und das defekte Submodul zu einem günstigeren
Zeitpunkt ausgetauscht werden (z. B. beim nächsten planmäßigen Wartungstermin). Damit
lässt sich die Verfügbarkeit des Systems erhöhen.
Die Verteilung der gespeicherten Energie des Stromrichters auf viele kleinere Energie-
speicher (Submodulkondensatoren) stellt einen weiteren Vorteil dieser Stromrichtertopolo-
gie dar. Damit bleibt im Fehlerfall, also z. B. einem Kurzschluss eines Submodulkondensa-
tors, die mechanische Zerstörung des Submoduls lokal begrenzt, so dass dann die Redun-
danzkonzepte greifen können.
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Des Weiteren bildet die Aufteilung der gespeicherten Energie auf viele Submodulkon-
densatoren die Grundlage dafür, dass die Energie für die Ansteuerelektronik (IGBT-Treiber
(gate units) für die IGBTs in den Submodulen) direkt aus dem Leistungsteil gewonnen
werden kann und sich somit eine autarke Energieversorgung der Ansteuerelektronik ermög-
lichen lässt.
Die Möglichkeit des Betriebs von mehreren Stromrichtern dieser Topologie an einem
gemeinsamen Gleichspannungszwischenkreis (common-dc-bus) kann ebenfalls vorteilhaft
genutzt werden. Dadurch lässt sich ggf. der netzseitige Transformator bzw. Stromrichter für
einen kleineren Leistungsbereich auslegen und somit Kosten einsparen.
Die in Abschnitt 2.3 beschriebene einfache Lösung zum Start des Stromrichters aus dem
spannungslosen Zustand (black-start) ist sehr vorteilhaft. Dabei wird eine externe Span-
nungsquelle zur Ladung der Submodulkondensatoren verwendet und somit eine oft mit
Schwierigkeiten verbundene Ladung der Kondensatoren aus dem Netz umgangen.
2.4.2 Nachteile
Der modulare Aufbau der Reihenschaltung von Submodulen macht die Verwendung von
Zweigspulen L in den Zweigen dringend erforderlich, da ansonsten Reihenschaltungen be-
stehend aus Submodulkondensatoren CSM (Stromrichterphasen) mit im Allgemeinen unter-
schiedlichen Summenspannungen (Summe der oberen und unteren Zweigspannung) paral-
lel geschaltet wären. Sie haben also die Aufgabe, die parallelen Stromrichterphasen vonein-
ander zu entkoppeln. Dieser zusätzliche Einbau von induktiven Energiespeichern führt zu
einer Erhöhung der Kosten und des Stromrichtergewichts.
Die Verwendung von Niederspannungsbauelementen bei hoher Leiter-Leiter-Spannung
hat den Nachteil, dass sehr viele Submodule und damit sehr viele Leistungshalbleiter benö-
tigt werden. Dadurch sinkt die Zuverlässigkeit des Gesamtsystems. Diesem Nachteil kann
durch die in Abschnitt 2.3 beschriebenen Redundanzkonzepte entgegengewirkt werden.
Durch die komplexe Topologie mit kapazitiven und induktiven Energiespeichern müs-
sen neben den Klemmenspannungen, auch die Zweigspannungen sowie die Zweigströme
eingestellt werden. Dies erfordert eine komplexe Regelung des Stromrichters.
Dadurch, dass es keinen zentralen kapazitiven Energiespeicher, sondern einen verteilten
Energiespeicher gibt (Submodulkondensatoren), ist eine symmetrische Verteilung der Ener-
gie auf die Energiespeicher dringend erforderlich. Ein Betrieb mit einer unsymmetrischen
Energieverteilung ist zwar prinzipiell möglich, führt jedoch zu einer ungleichmäßigen Be-
lastung von Leistungsteilkomponenten (z. B. Leistungshalbleitern, Kondensatoren und Spu-
len) sowie ggf. zu einer Einschränkung des Betriebsbereichs.
Unabhängig davon zeigt sich selbst bei einer symmetrischen Energieverteilung eine un-
symmetrische Verteilung der Verluste auf den oberen bzw. unteren Schalter eines Submo-
duls. Dabei ist die Belastung des unteren Schalters stets größer als die des Oberen.
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2.5 Motivation der Dissertation
Grundlage dieser Dissertation bilden die Untersuchungen und Ergebnisse in den genann-
ten Veröffentlichungen [20]–[31]. Die Untersuchungen beschränken sich auf die DC/3AC-
Stromrichtertopologie (Abb. 2.2).
Die bisher beschriebenen Steuerverfahren basieren auf der Bedingung, dass die Anzahl an
eingeschalteten Submodulen pro Stromrichterphase zu jedem Zeitpunkt gleich sind2 [31].
Damit sollte die Anregung von Kreisströmen verringert werden. Wird sich allerdings von
dieser einschränkenden Bedingung gelöst, führt dies zu weiteren Freiheitsgraden, die vor-
teilhaft für die Regelung der Zweigströme genutzt werden können (Abschnitt 4.2).
Die analytische Kondensatorauslegung beruht auf kreisstromfreien Betriebsarten des
Stromrichters [20, 22, 31]. Damit wird die Abhängigkeit der Kapazität CSM der Submo-
dulkondensatoren von den Zeitverläufen der Kreisströme interessant (Abschnitt 6.4.1).
Im gleichen Maße wurde die Halbleiterauslegung bzw. die Verlustberechnung der Halb-
leiter unter der Annahme von kreisstromfreien Betriebsarten des Stromrichters vorgenom-
men [24, 31]. Der Zusammenhang zwischen den in den Halbleitern auftretenden Verlusten
und den Zeitverläufen der Kreisströme stellt eine bisher noch nicht analysierte Eigenschaft
des Stromrichters dar (Abschnitt 6.4.2).
Voraussetzung für diese Untersuchungen ist allerdings die grundlegende mathematische
Definition von Kreisströmen (Abschnitt 4.1.1) sowie die Analyse, welche Zeitverläufe der
Kreisströme bzw. welche Harmonischen für die Kreisströme zulässig sind (Abschnitt 4.1.2).
Um die entsprechenden Untersuchungen durchführen zu können, ist eine Zweigstromregel-
ung (und damit eine Regelung der Kreisströme) unverzichtbar (Abschnitt 4.2).
Genaue Analysen des Stromrichters sind mit aufwändigen Simulationsmodellen durch-
führbar, nehmen aber eine entsprechend lange Rechenzeit in Anspruch. Diese wird außer-
dem durch den Einschwingvorgang des Systems verlängert. Durch Überführung des elek-
trotechnischen Systems in ein Zustandsraummodell (Abschnitt 3.2.2) lässt sich ein analy-
tisches Modell des Stromrichters ableiten (Abschnitt 3.2.4), das die Simulationszeit erheb-
lich verkürzt. Damit lassen sich zusätzlich die Anfangswerte des Systems berechnen, so
dass das System zu Beginn der Simulation in den eingeschwungenen Zustand (energiesym-
metrischen Zustand) versetzt werden kann (Abschnitt 4.3.2). Dadurch kann eine weitere
Reduzierung der Rechenzeit erreicht werden.
Bei der Komprimierung eines elektrischen Systems zur Erstellung eines analytischen
Modells ist die Genauigkeit des Modells von großem Interesse. Durch eine messtechni-
sche Überprüfung anhand eines Prototyps lässt sich das analytische Modell validieren (Ab-
schnitt 5.2).
Der M2C besitzt keinen zentralen, sondern verteilte Energiespeicher: die Submodulkon-
densatoren. Dabei sorgt der in Abschnitt 2.2.2 beschriebene Symmetrierungsalgorithmus
für eine gleichmäßige Energieverteilung auf alle Submodulkondensatoren innerhalb eines
Zweiges. Der kontrollierte Austausch von Energie zwischen den Zweigen (Abschnitt 4.4.3)
ist nicht nur notwendig zum Betrieb des Stromrichters, sondern beinhaltet auch großes
Potenzial im Hinblick auf die Optimierung der Leistungsteilkomponenten.
2Eine Ausnahme ist [29].
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In den Veröffentlichungen sind unterschiedliche Angaben zur Anzahl der Spannungsstu-
fen in den Leiter-Leiter-Spannungen zu finden. Ist n die Anzahl der verwendeten Submodule
pro Zweig, so lassen sich (2n+ 1) Spannungsstufen in [20, 26] bzw. (4n+ 1) Spannungs-
stufen in [29] erzeugen3. Wie schon in Abschnitt 2.2.1 beschrieben wurde, ist die Span-
nungsstufenzahl durch die Zweigspulen bei dieser Topologie nicht so eindeutig festgelegt
wie bei den konventionellen Stromrichtertopologien, die in den Abschnitten 1.1–1.3 dar-
gestellt wurden. Untersuchungsergebnisse zu der Anzahl der Spannungsstufen können dem
Abschnitt 4.4.5 entnommen werden.
3Die Gleichung (4n+ 1) wird nicht explizit genannt, aber es werden aus n = 4 Submodulen pro Zweig
17 Spannungsstufen in den Leiter-Leiter-Spannungen erzeugt.
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3 Modellierung des Modularen
Mehrpunktstromrichters
In diesem Kapitel werden die grundlegenden Modelle, die zur Simulation verwendet wer-
den, eingeführt und ausführlich beschrieben. Für die Auslegung der Leistungshalbleiter
(IGBTs) wird ein Modell verwendet, mit dem Durchlass- und Schaltverluste bestimmt wer-
den. Das Modell für die Simulation des Stromrichters besteht ausschließlich aus idealen
elektrotechnischen Bauteilen.
3.1 Verlust- und Sperrschichttemperaturberechnung
von IGBT-Modulen
Für die Modellierung von IGBT-Modulen werden in dieser Arbeit ausschließlich ideale
Schalter verwendet. Ideale Schalter zeichnen sich dadurch aus, dass sie im eingeschalteten
Zustand einen idealen Kurzschluss und im ausgeschalteten Zustand zwei offene Klemmen
darstellen.
Der Grund für die Verwendung von idealen Schaltern liegt darin, dass Simulationen mit
idealen Schaltern schneller ausgeführt werden können als mit Modellen, die das Verhalten
bzw. die Funktion von IGBTs nachbilden und welche beispielsweise wiederum aus idea-
len Widerständen, Spulen, Kondensatoren, Stromquellen, Spannungsquellen und Schaltern
aufgebaut sind. Die Simulationen in dieser Arbeit mit über 100 IGBT-Modulen pro Simu-
lationsmodell wären mit derartigen IGBT-Modellen nicht in einer akzeptablen Rechenzeit
durchzuführen.
Um unterschiedliche Stromrichtertopologien bezüglich ihres Halbleiteraufwandes ver-
gleichen zu können, wird ein IGBT-Modell verwendet, das eine ideale Parallelschaltung von
IGBT-Modulen realisiert. Durch die Einführung eines Stromfaktors, der diese Parallelschal-
tung beschreibt, kann der Halbleiteraufwand bei der maximalen Sperrschichttemperatur der
IGBT-Module für unterschiedliche Stromrichtertopologien bestimmt und miteinander ver-
glichen werden.
Werden ideale Schalter bei der Simulation verwendet, ergibt sich allerdings der Nachteil,
dass die Wirkung der realen IGBT-Module bei den Simulationen nicht berücksichtigt wird.
Zusätzlich erzeugen ideale Schalter im Simulationsmodell keine Verluste, da entweder ihr
Strom oder die anliegende Spannung an ihren Klemmen exakt null ist.
Reale IGBT-Module hingegen erzeugen in der Praxis Verluste und stellen somit zusätz-
liche Energieausgänge bei der Energieübertragung dar, die Einfluss auf den Betrieb eines
Stromrichters nehmen. Da die Verluste bei realen Systemen etwa 1% der übertragenen Ener-
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(a) Basisbauelement:
(1,7 kV, 600 A)-IGBT-Modul
(b) Skaliertes Bauelement mit κ = 2:
(1,7 kV, 2·600 A)-IGBT-Modul
Abbildung 3.1: Ideale Parallelschaltung von IGBT-Modulen mit Stromfaktor κ
gie entsprechen und somit gering sind, wird der Einfluss der realen IGBT-Module auf den
Betrieb des Stromrichters als gering eingeschätzt.
Durch die Verwendung eines thermischen Ersatzschaltbildes lassen sich aus den zu be-
stimmenden Verlusten Sperrschichttemperaturen der Leistungshalbleiter berechnen.
3.1.1 Stromfaktor
Der Halbleiteraufwand eines Stromrichters wird dadurch bestimmt, welche Siliziumfläche
die Leistungshalbleiter benötigen, um die maximal erlaubte Sperrschichttemperatur zu er-
reichen. Dafür wird der Stromfaktor κ (kappa) eingeführt [37]. Er beschreibt, wie viele
IGBT-Module pro Schalterposition ideal parallel geschaltet werden.
Eine beispielhafte Erklärung des Stromfaktors κ wird durch Abb. 3.1 illustriert. Aus-
gehend von einem Basisbauelement, das in Abb. 3.1(a) dargestellt ist, werden κ Basis-
bauelemente zu einem skalierten Bauelement zusammengesetzt. Ein Beispiel dafür zeigt
Abb. 3.1(b) für κ = 2, bei dem zwei Basisbauelemente zu einem skalierten Bauelement zu-
sammengesetzt wurden. Dabei wird die idealisierte Annahme getroffen, dass durch ein Ba-
sisbauelement in dem skalierten Bauelement die Hälfte des gesamten Kollektorstroms iS(t)
fließt. Allgemein ergibt sich damit die Stromaufteilung derart, dass der Anteil iS(t)/κ durch
ein Basisbauelement fließt. Der Stromfaktor κ kann dabei nicht nur wie im gegebenen Bei-
spiel ganzzahlig, sondern auch reellwertig gewählt werden. Er nimmt insbesondere Einfluss
auf die Berechnung der Verluste in den Halbleitern, die Berechnung der Sperrschichttempe-
raturen sowie die Berechnung der installierten Schalterleistung.
3.1.2 Verlustberechnung
Ideale Schalter erzeugen in der Simulation keine Verluste und stellen somit keinen Ener-
gieausgang des elektrotechnischen Systems dar. Trotzdem lassen sich die in der Praxis zu
erwartenden Verluste abschätzen.
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(a) Schaltbild mit Spannungs- und
Stromdefinitionen
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(b) Zusammenhang zwischen Spannung und Strom bei einer Sperr-
schichttemperatur von 125◦C
Abbildung 3.2: Durchlasscharakteristik des IGBT-Moduls FZ600R17KE3
Tabelle 3.1: Daten der approximierten Kennlinien des IGBT-Moduls FZ600R17KE3
g j a b c
uCE iC 0,7 V 0,010357 V 0,79806
uF iF 0,5 V 0,050265 V 0,52041
Eon iC 0 J 0,00057942 J 0,9351
Eoff iC 0 J 0,00066378 J 0,88671
Erec iF 0 J 0,0088387 J 0,43627
Dafür wird durch die Simulation mit idealen Schaltern zunächst ein Stromverlauf durch
die IGBT-Module ermittelt. Mit Hilfe dieses Stromverlaufs lassen sich über Kennlinien aus
dem Datenblatt der verwendeten IGBT-Module Schätzwerte für die auftretenden Verluste
berechnen. Dabei wird nach Durchlass- und Schaltverlusten unterschieden.
3.1.2.1 Durchlassverluste
Durchlassverluste entstehen in realen Stromrichtern, wenn ein Halbleiter eingeschaltet ist
und einen Strom führt. Dadurch, dass sowohl ein Strom durch den Halbleiter fließt als auch
eine Spannung an seinen Klemmen abfällt, entsteht ein Energieausgang, und elektrische
Energie wird in Wärmeenergie umgewandelt. Somit geht dem elektrischen System Energie
„verloren“.
Durch die Verwendung von idealen Schaltern lässt sich ein simulierter Stromverlauf
durch die IGBT-Module erzeugen. Über approximierte Kennlinien aus dem Datenblatt der
verwendeten IGBT-Module wird daraus zunächst ein Spannungsverlauf an den Klemmen
des IGBT-Moduls ermittelt. Mit dem Strom- und Spannungsverlauf berechnet sich die Au-
genblicksleistung. Schließlich ergeben sich damit die auftretenden Durchlassverluste.
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Die entsprechenden Kennlinien aus dem Datenblatt des verwendeten IGBT-Moduls wer-
den durch Potenzfunktionen mit reellem Exponent [38, 39] durch die allgemeine Gleichung
g(j) = a+ b
(
j
A
)c
(3.1)
approximiert, wobei der Strom j dabei auf die Einheit Ampere (A) normiert wird, damit die
Basis des Exponenten c dimensionslos wird. Die entsprechenden Parameter für den Halb-
leiter von Infineon FZ600R17KE3 [40] sind der Tab. 3.1 zu entnehmen. Die dargestellten
Kennlinien für die IGBT- und Dioden-Chips mit diesen Werten zeigt Abb. 3.2(b).
Die Durchlassverluste werden für die IGBT- und Dioden-Chips getrennt berechnet und
unter Einbeziehung des Stromfaktors κ ergibt sich
PconT =
κ
T
∫ t0+T
t0
iC(τ)
κ
uCE
(
iC(τ)
κ
)
dτ (3.2)
PconD =
κ
T
∫ t0+T
t0
iF(τ)
κ
uF
(
iF(τ)
κ
)
dτ. (3.3)
Dabei beschreibt (3.2) die mittlere Durchlassverlustleistung PconT in den IGBT-Chips des
mit κ skalierten Bauelements, die während einer Periode T im Zeitintervall [t0, t0 + T ]
erzeugt wird. Durch das Basisbauelement fließt entsprechend der Stromfaktordefinition
der Strom iC(t)/κ, und mit diesem wird über (3.1) die Kollektor-Emitter-Spannung
uCE(iC(t)/κ) berechnet. Die Integration über die Augenblicksleistung ergibt die in Wärme
umgewandelte Energiemenge in dem Basisbauelement. Die Multiplikation mit dem Fak-
tor κ/T ermöglicht schließlich die Berechnung der mittleren Durchlassverlustleistung PconT
in den IGBT-Chips des mit κ skalierten Bauelements. Auf analoge Weise bestimmt (3.3)
die mittlere Durchlassverlustleistung PconD in den Dioden-Chips des mit κ skalierten Bau-
elements.
3.1.2.2 Schaltverluste
Schaltverluste entstehen bei realen Halbleitern während des Ein- oder Ausschaltvorganges,
weil diese in der Praxis nicht sprunghaft in einem Schaltmoment ablaufen. Genauso wie
bei den Durchlassverlusten ergibt sich ein Strom durch den Halbleiter und gleichzeitig eine
Spannung an seinen Klemmen und der Schaltvorgang vollzieht sich in einem endlichen
Zeitintervall. Mit jeder Schalthandlung lässt sich eine bestimmte Energiemenge bestimmen,
die in Wärme umgewandelt wird.
Mit den in der Simulation erzeugten Stromverläufen durch die idealen Schalter werden
über approximierte Kennlinien des realen Halbleiters diese Schaltenergien bestimmt. Die
Kennlinien für die Schaltverluste aus dem Datenblatt werden ebenfalls entsprechend (3.1)
berechnet [41, 42]. Die Werte für die Koeffizienten des Halbleiters FZ600R17KE3 von In-
fineon sind Tab. 3.1 zu entnehmen, und die sich ergebenen Kennlinien sind in Abb. 3.3
dargestellt. Dabei wird jeweils eine Kennlinie zur Berechnung der Einschaltverlustenergi-
enEon(iC) und der AusschaltverlustenergienEoff(iC) in den IGBT-Chips angegeben. Für die
Dioden-Chips werden nur Ausschaltverlustenergien Erec(iC) (recovery losses) bestimmt, da
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Abbildung 3.3: Kennlinien für die Schaltverluste des IGBT-Moduls FZ600R17KE3 bei ei-
ner Sperrschichttemperatur von 125◦C und einer Referenzspannung von
UCE,ref = 900 V
die Einschaltverlustenergien bei Dioden im Vergleich zu den Ausschaltverlustenergien sehr
gering sind.
Unter Einbeziehung des Stromfaktors κ berechnen sich schließlich die Schaltverluste mit
PonT =
κ
T
Nα∑
α=1
{
uCE,off(tα)
UCE,ref
Eon
(
iC(tα)
κ
)}
(3.4)
PoffT =
κ
T
Nβ∑
β=1
{
uCE,off(tβ)
UCE,ref
Eoff
(
iC(tβ)
κ
)}
(3.5)
PoffD =
κ
T
Nγ∑
γ=1
{
uF,off(tγ)
UCE,ref
Erec
(
iF(tγ)
κ
)}
. (3.6)
Die mittlere Einschaltverlustleistung in den IGBT-Chips PonT berechnet sich dabei entspre-
chend (3.4). Durch das Basisbauelement fließt entsprechend der Stromfaktordefinition der
Strom iC(t)/κ, und mit diesem wird über (3.1) die Einschaltverlustenergie Eon(iC(tα)/κ) in
den IGBT-Chips berechnet. Die Zeitpunkte tα beschreiben dabei alleNα Einschaltzeitpunk-
te der IGBT-Chips innerhalb der betrachteten Periode T . Da die Schaltverlustkennlinien bei
einer Referenzspannung von UCE,ref = 900 V gemessen wurden, werden die Schaltverlust-
energien entsprechend der aktuellen Kollektor-Emitter-Spannung uCE,off(tα) im ausgeschal-
teten Zustand linear skaliert. Die Summe der skalierten Einschaltverlustenergien ergibt die
gesamten Einschaltverlustenergien in den IGBT-Chips innerhalb einer Periode T im Ba-
sisbauelement. Durch die Multiplikation mit dem Faktor κ/T berechnet sich schließlich
die mittlere Einschaltverlustleistung PonT in den IGBT-Chips des mit κ skalierten Bauele-
ments. Analog ermöglichen (3.5) und (3.6) die Bestimmung der mittleren Ausschaltverlust-
leistung PoffT in den IGBT-Chips und der mittleren Ausschaltverlustleistung PoffD in den
Dioden-Chips des mit κ skalierten Bauelements.
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Pv,T RthJC,T κ RthCH,T κ
Pv,D RthJC,D κ RthCH,D κ
Ta 
junction case heat-sink
Tj,T
Tj,D
Abbildung 3.4: Thermisches Ersatzschaltbild des IGBT-Moduls FZ600R17KE3
Tabelle 3.2: Thermische Widerstände des IGBT-Moduls FZ600R17KE3
junction to case case to heat-sink
IGBT-Chips RthJC,T = 0, 04 K/W RthCH,T = 0, 01615 K/W
Dioden-Chips RthJC,D = 0, 065 K/W RthCH,D = 0, 02625 K/W
3.1.3 Thermisches Ersatzschaltbild
Mit den berechneten Durchlass- und Schaltverlustleistungen, die innerhalb der Sperrschicht
(junction) eines Halbleiters im Betrieb erzeugt werden, lassen sich mit Hilfe eines thermi-
schen Ersatzschaltbildes Sperrschichttemperaturen berechnen. Das verwendete thermische
Ersatzschaltbild des IGBT-Moduls FZ600R17KE3 zeigt Abb. 3.4. Dabei wird entsprechend
[43] der Wärmeeintrag durch die IGBT- und Dioden-Chips in den Kühlkörper (heat-sink)
durch zwei gesonderte Wärmepfade dargestellt. Die gesamte erzeugte Verlustleistung in den
IGBT-Chips Pv,T und in den Dioden-Chips Pv,D berechnet sich aus der Summe der entspre-
chenden Verlustleistungen mit
Pv,T = PconT + PonT + PoffT (3.7)
Pv,D = PconD + PoffD (3.8)
und wird mittels zweier Stromquellen dargestellt, wobei im thermischen Ersatzschaltbild
die Leistung der Stromstärke entspricht. Für den Kühlkörper des IGBT-Moduls wird die
Annahme getroffen, dass dieser so ausgelegt ist, dass der Kühlkörper (heat-sink) auf ei-
ner konstanten Temperatur von Ta = 80◦C gehalten wird. Dies wird in Abb. 3.4 durch die
Spannungsquelle realisiert, wobei im thermischen Ersatzschaltbild die Temperaturdifferenz
der Spannung entspricht. Die Werte der Übergangswiderstände sind dem Datenblatt [40]
entnommen, entsprechend den Vorgaben aus [43] umgerechnet und in Tab. 3.2 dargestellt.
Unter Berücksichtigung des Stromfaktors κwerden die vier Übergangswiderstände entspre-
chend skaliert, und die Sperrschichttemperatur Tj,T der IGBT-Chips sowie die Sperrschicht-
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temperatur Tj,D der Dioden-Chips berechnen sich schließlich mit
Tj,T = Pv,T·
(
RthJC,T
κ
+
RthCH,T
κ
)
+ Ta (3.9)
Tj,D = Pv,D·
(
RthJC,D
κ
+
RthCH,D
κ
)
+ Ta. (3.10)
3.2 Modellierung eines Antriebs mit Modularem
Mehrpunktstromrichter
Die schaltungstechnische Modellierung eines Antriebs unter Verwendung des M2Cs und
die sich daraus ableitenden Simulationsmodelle werden in diesem Abschnitt vorgestellt.
Zunächst wird das Schaltungsmodell entwickelt, aus dem sich das mathematische Differen-
zialgleichungssystem ableitet. Daraus ergeben sich zwei Simulationsmodelle: das diskrete
und das kontinuierliche Modell.
3.2.1 Schaltungsmodell mit einem Submodul pro Zweig
Die Umsetzung eines Antriebs bestehend aus einer dreiphasigen Netzeinspeisung mit
Gleichrichtung, dem M2C und einer dreiphasigen elektrischen Maschine, wie beispielswei-
se in Abb. 2.1 dargestellt, in ein ideales Schaltungsmodell zeigt Abb. 3.5. Nachfolgend wird
angenommen, dass netzseitig auch ein Thyristor-Umkehr-Stromrichter verwendet werden
kann, mit dem auch ein Energiefluss von der Maschine zum Netz möglich ist.
Das dreiphasige Netz, der Transformator und der netzseitige Stromrichter werden verein-
facht als Reihenschaltung einer Gleichspannungsquelle UDC, einer Netzspule Ld und eines
Netzwiderstandes Rd zwischen den Punkten A und B dargestellt. Der Netzwiderstand Rd
beinhaltet sowohl den Widerstand des Netzes als auch die ohmschen Widerstände des netz-
seitigen Stromrichters (Leistungshalbleiter, Verbindungen, etc.) und des Transformators.
Genauso berücksichtigt die Netzspule Ld die induktiven Komponenten des dreiphasigen
Netzes, des Traformators und des netzseitigen Stromrichters. Die Netzeinspeisung wird als
rückspeisefähig angenommen, so dass die Stromrichtung des Zwischenkreisstromes id(t)
auch negative Werte annehmen kann und so bei einem positiven Wert der Gleichspan-
nung UDC einen Energiefluss ins Netz ermöglicht. Die Reihenschaltung der Netzelemente
wird auf jeweils zwei Elemente mit dem halben Wert aufgeteilt, damit der Mittelpunkt M
als Bezugspotenzial für die Sternpunktspannung uNM(t) dienen kann.
Der M2C aus Abb. 2.2(a) wird für eine Reihenschaltzahl n = 1 modelliert, d. h. der
Stromrichter enthält n = 1 Submodul pro Zweig. Eine Erweiterung auf mehrere Submodu-
le pro Zweig (n ≥ 2) wird in den Abschnitten 3.2.3 und 3.2.4 beschrieben. Das Submodul
aus Abb. 2.2(b) wird durch einen Kondensator C sowie einen idealen Umschalter sk (mit
k = 1, 2, . . . , 6) dargestellt, welcher zwei Schaltzustände annehmen kann: Der Schaltzu-
stand sk(t) = 0 entspricht dem ausgeschalteten Submodul, bei dem der Zweigstrom iLk(t)
am Kondensator C vorbeifließt, und der Schaltzustand sk(t) = 1 entspricht dem eingeschal-
teten Submodul, bei dem der Zweigstrom iLk(t) durch den Kondensator C fließt. Der dritte
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Abbildung 3.5: Schaltungsmodell für einen Antrieb mit elektrischer Maschine und M2C mit
n = 1 Submodul pro Zweig
mögliche Schaltzustand eines Submoduls (vgl. Tab. 2.1) kann durch den Umschalter sk
nicht realisiert werden. Die Zweigspannung uzk(t) und der Kondensatorstrom iCk(t) kön-
nen in Abhängigkeit der Schalterstellung sk(t) sowie der Kondensatorspannung uCk(t) und
des Zweigstroms iLk(t) angegeben werden. Es ergibt sich
uzk(t) = sk(t)·uCk(t) (3.11)
iCk(t) = sk(t)·iLk(t). (3.12)
Wird beispielsweise im 3. Zweig der Schaltzustand s3(t) = 0 gewählt, so sind sowohl
die Zweigspannung uz3(t) = 0 als auch der Kondensatorstrom iC3(t) = 0. Damit ist der
Kondensator C nur noch durch den unteren Pol mit der restlichen Schaltung verbun-
den und wird somit unwirksam. Andererseits ergibt der Schaltzustand s3(t) = 1, dass die
Zweigspannung der Kondensatorspannung uz3(t) = uC3(t) und der Kondensatorstrom dem
Zweigstrom iC3(t) = iL3(t) entspricht. Des Weiteren enthält jeder Zweig eine Zweigspu-
le L sowie einen Zweigwiderstand R. Die Zweigspule L ist ein diskretes Bauteil des M2C
(Abb. 2.2(a)), und der Zweigwiderstand R ist ein parasitäres Bauteil. Er wird verwendet,
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um den Einfluss der ohmschen parasitären Effekte wie z. B. Leitungsverluste und Verluste
in den IGBT-Modulen für die Simulation zu berücksichtigen.
Die dreiphasige elektrische Maschine wird in Sternpunktschaltung verwendet und in je-
der Phase durch eine Reihenschaltung aus Statorwiderstand Rg, Streuinduktivität Lg und
Gegenspannungsquelle ugU(t) (z. B. in Phase U) nach [10] modelliert. Dieses stationäre
Ersatzschaltbild für eine elektrische Maschine wurde gewählt, weil sich damit die grundle-
genden stationären Betriebszustände einer elektrischen Maschine abbilden lassen.
3.2.2 Differenzialgleichungssystem für das Schaltungsmodell
mit einem Submodul pro Zweig
Das Schaltungsmodell des Antriebs aus Abb. 3.5 lässt sich mit Methoden der Netzwerkana-
lyse [44, 45] in ein System von elf gewöhnlichen Differenzialgleichungen erster Ordnung
überführen. Dieses Differenzialgleichungssystem lässt sich als System der Form
ẋ(t) = A(t)·x(t) + B·u(t) (3.13)
darstellen. In (3.13) wird die zeitliche Änderung des Zustandsvektors ẋ(t) durch aktuelle
Werte des Zustandsvektors x(t), der Zeit t, der zeitlich-veränderlichen Systemmatrix A(t),
der konstanten Matrix B und des Vektors u(t) berechnet. Der Zustandsvektor x(t)
x(t) =

iL1(t)
iL2(t)
iL3(t)
iL4(t)
iL5(t)
uC1(t)
uC2(t)
uC3(t)
uC4(t)
uC5(t)
uC6(t)

, ẋ(t) =
d
dt

iL1(t)
iL2(t)
iL3(t)
iL4(t)
iL5(t)
uC1(t)
uC2(t)
uC3(t)
uC4(t)
uC5(t)
uC6(t)

(3.14)
enthält die Zustandsgrößen des elektrischen Netzwerkes aus Abb. 3.5. Die Zustandsgrößen
setzen sich in diesem Fall aus fünf Spulenströmen iL1(t) . . . iL5(t) und sechs Kondensator-
spannungen uC1(t) . . . uC6(t) zusammen. Dabei ergeben nicht alle im Netzwerk enthaltenen
Spulen unabhängige Zustandsgrößen, da mit den fünf gewählten Spulenströmen und den
entsprechenden Knotengleichungen alle anderen Spulenströme eindeutig festgelegt sind. So
ergibt sich für den Zwischenkreisstrom
id(t) = iL1(t) + iL3(t) + iL5(t). (3.15)
Für die Phasenströme folgt
iU(t) = iL1(t)− iL2(t) (3.16)
iV(t) = iL3(t)− iL4(t) (3.17)
iW(t) = iL5(t)− iL6(t) = −[iU(t) + iV(t)] = −iL1(t) + iL2(t)− iL3(t) + iL4(t). (3.18)
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Für den Zweigstrom in Zweig 6 ergibt sich
iL6(t) = iL5(t)− iW(t) = iL1(t)− iL2(t) + iL3(t)− iL4(t) + iL5(t). (3.19)
Bei Kenntnis der Zeitverläufe der elf Zustandsgrößen von x(t) sind nicht nur alle Ströme,
sondern auch alle Spannungen des elektrischen Systems in Abb. 3.5 bestimmt. Die zeitlich
veränderliche Systemmatrix
A(t) =
(
A1 A2(t)
A3(t) A4
)
(3.20)
lässt sich aus vier Untermatrizen zusammensetzen. Die zeitunabhängige Matrix
A1 =

a3 a1 a2 0 a2
a4 a5 a2 0 a2
a2 0 a3 a1 a2
a2 0 a4 a5 a2
a4 -a1 a4 -a1 a6
 (3.21)
besteht aus konstanten Größen, die sich ausschließlich aus den Widerstands- und Induktivi-
tätswerten der Netzwerkelemente berechnen:
a1 =
LRg − LgR
(L+ 2Lg)L
(3.22)
a2 =
−LRd + LdR
(3Ld + 2L)L
(3.23)
a3 =
L2(2R +Rd + 2Rg) + L(2LgR + 2LgRd + 2LdR + 3LdRg) + LdLgR
−L(4LLg + 6LdLg + 2L2 + 3LdL)
(3.24)
a4 =
−L2Rd + 2L2Rg − 2LLgR− 2LLgRd − LdLgR + LdLR + 3LdLRg
L(4LLg + 6LdLg + 2L2 + 3LdL)
(3.25)
a5 =
LR + LRg + LgR
−(L+ 2Lg)L
(3.26)
a6 =
2LR + LRd + 2LdR
−(3Ld + 2L)L
(3.27)
Die zeitlich veränderliche Untermatrix
A2(t) =

a7s1(t) a8s2(t) a9s3(t) a10s4(t) a9s5(t) a10s6(t)
a8s1(t) a7s2(t) a10s3(t) a9s4(t) a10s5(t) a9s6(t)
a9s1(t) a10s2(t) a7s3(t) a8s4(t) a9s5(t) a10s6(t)
a10s1(t) a9s2(t) a8s3(t) a7s4(t) a10s5(t) a9s6(t)
a9s1(t) a10s2(t) a9s3(t) a10s4(t) a7s5(t) a8s6(t)
 (3.28)
34
3.2 Modellierung eines Antriebs mit Modularem Mehrpunktstromrichter
enthält wiederum konstante Größen, die aus den Induktivitätswerten der Spulen berechnet
werden
a7 =
6LLg + 6LdLg + 5L
2 + 6LdL
−3L(4LLg + 6LdLg + 2L2 + 3LdL)
(3.29)
a8 =
6LLg + 6LdLg + L
2
−3L(4LLg + 6LdLg + 2L2 + 3LdL)
(3.30)
a9 =
3LdLg + L
2 + 3LdL
3L(4LLg + 6LdLg + 2L2 + 3LdL)
(3.31)
a10 =
3LdLg − L2
3L(4LLg + 6LdLg + 2L2 + 3LdL)
(3.32)
sowie die als zeitlich veränderlich angenommenen Schaltzustände s1(t), s2(t), . . . , s6(t).
Diese sowie der Systemparameter Kapazität C des Kondensators sind ebenfalls Bestand-
teil der zeitlich veränderlichen Matrix:
A3(t) =
1
C

s1(t) 0 0 0 0
0 s2(t) 0 0 0
0 0 s3(t) 0 0
0 0 0 s4(t) 0
0 0 0 0 s5(t)
s6(t) -s6(t) s6(t) -s6(t) s6(t)
 (3.33)
Die vierte Untermatrix
A4 =

0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0
 (3.34)
ist eine reine 0-Matrix. Die konstante Matrix
B =

b1 -2b2 b2 b2
b1 2b2 -b2 -b2
b1 b2 -2b2 b2
b1 -b2 2b2 -b2
b1 b2 b2 -b2
0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0

(3.35)
ist nicht zeitlich veränderlich, da sie ausschließlich konstante Größen
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b1 =
1
3Ld + 2L
(3.36)
b2 =
1
3(L+ 2Lg)
(3.37)
enthält, die sich aus den Induktivitätswerten der Spulen berechnen. Der Vektor
u(t) =

UDC
ugU(t)
ugV(t)
ugW(t)
 (3.38)
besteht aus den vier Spannungsquellen des elektrischen Systems (die beiden Gleichspan-
nungsquellen UDC/2 werden zu einer Gleichspannungsquelle UDC zusammengefasst).
3.2.3 Das diskrete Modell
Wird das Schaltungsmodell aus Abb. 3.5 mit einem Submodul pro Zweig auf n Submodule
pro Zweig erweitert, so entsteht das Schaltungsmodell in Abb. 3.6 für einen Antrieb beste-
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Abbildung 3.6: Schaltungsmodell für einen Antrieb mit elektrischer Maschine und M2C mit
n Submodulen pro Zweigmodul (ZM)
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hend aus einer Netzeinspeisung, dem M2C und einer dreiphasigen elektrischen Maschine.
Dabei besteht jeder Zweig aus einem Zweigmodul (ZM), das wiederum n Submodule ent-
hält.
Das diskrete Modell ergibt sich, wenn in Abb. 3.6 die Schaltzustände sk,r(t) der idealen
Umschalter als Schaltfunktionen betrachtet werden, die zu jedem Zeitpunkt t genau einen
von zwei diskreten Werten annehmen können:
sk,r(t) =
{
0 : Submodul (k, r) ist ausgeschaltet
1 : Submodul (k, r) ist eingeschaltet (3.39)
Die Schaltfunktionen werden als zeitveränderliche Eingangsgrößen des diskreten Modells
betrachtet. Dabei wird für jedes Submodul genau eine Schaltfunktion benötigt, so dass
sich insgesamt 6n Schaltfunktionen ergeben. Die Generierung der Schaltfunktionen wird
in Abschnitt 4.2 beschrieben. Für die Simulation des diskreten Modells der Schaltung aus
Abb. 3.6 wird MATLAB/Simulink mit dem Schaltungssimulator PLECS verwendet. Dabei
werden die in Abb. 3.6 gekennzeichneten Spannungen und Ströme mit Hilfe von numeri-
schen Integrationsverfahren berechnet.
3.2.4 Das kontinuierliche Modell
Das kontinuierliche Modell für einen Antrieb bestehend aus einer Netzeinspeisung, dem
M2C und einer dreiphasigen elektrischen Maschine leitet sich direkt aus dem Differenzial-
gleichungssystem (3.13) entsprechend Abb. 3.5 ab. Dabei werden die Schaltzustände der
idealen Umschalter als Schaltfunktionen sk(t) betrachtet, die zu jedem Zeitpunkt t einen
Wert aus einem kontinuierlichen Intervall
sk(t) ∈ [0, 1] (3.40)
annehmen können. Dabei ist es insbesondere auch möglich, dass die Schaltfunktionen sk(t)
Werte annehmen, die zwischen 0 und 1 liegen, wie beispielsweise sk(t) = 0,7. Auch wenn
ein solcher Schaltzustand in Abb. 3.5 bei einem diskreten Umschalter nicht verständlich
erscheint, so erweist sich diese mathematische Betrachtung bei den Simulationen in Ab-
schnitt 4.4 als sinnvoll. In [46] wurde gezeigt, dass diese Art der kontinuierlichen Verwen-
dung der Schaltfunktionen zur Vernachlässigung des „schnellen“ Verhaltens des elektro-
technischen Systems führt („gemitteltes Modell“). Voraussetzung dafür ist, dass die Dauer
der Schaltperiode (reziproke Schaltfrequenz der Schalter) sehr viel kleiner ist als die Dauer
der aus regelungstechnischer Sicht relevanten Vorgänge. Dieses Modell beschreibt dann das
Systemverhalten für eine Schaltfrequenz, die gegen Unendlich strebt.
Zur Herleitung des kontinuierlichen Modells wird zusätzlich zu den elf Differenzialglei-
chungen aus (3.13) eine weitere Gleichung mit der Maschengleichung
uNM(t) =− ugU(t)− Lg
diU(t)
dt
−RgiU(t)− uz1(t)−RiL1(t)
− LdiL1(t)
dt
− Rd
2
id(t)−
Ld
2
did(t)
dt
+
UDC
2
(3.41)
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(a) (b) (c)
Abbildung 3.7: Visualisierung des Zusammenhangs der 18 Funktionen über die zwölf
Gleichungen
aufgestellt, die sich aus Abb. 3.5 ergibt, damit die Sternpunktspannung uNM(t) berücksich-
tigt wird. Dabei lassen sich die Zweigspannung uz1(t), der Zwischenkreisstrom id(t) und
der Phasenstrom iU(t) durch (3.11), (3.15) und (3.16) ersetzen, so dass sich ein System aus
zwölf Gleichungen ergibt. Dieses System ist mathematisch unterbestimmt, da es mehr un-
bekannte Funktionen (die Verläufe der Gegenspannungsquellen ugU(t), ugV(t) und ugW(t)
sind genauso wie der Wert der Gleichspannungsquelle UDC bekannt) als Gleichungen besitzt
(18 Funktionen und zwölf Gleichungen). Diese 18 Funktionen werden in drei Gruppen I, U
und S zu jeweils sechs Funktionen zusammengefasst:
I :=
(
iL1(t), iL2(t), iL3(t), iL4(t), iL5(t), uNM(t)
)
(3.42)
U :=
(
uC1(t), uC2(t), uC3(t), uC4(t), uC5(t), uC6(t)
)
(3.43)
S :=
(
s1(t), s2(t), s3(t), s4(t), s5(t), s6(t)
)
(3.44)
Die Bedeutung dieser drei Gruppen lässt sich durch Abb. 3.7 verdeutlichen. Bei der Wahl
von einer Gruppe I, U oder S, also bei einer Vorgabe der Zeitverläufe für sechs Funktionen,
sind die verbleibenden zwölf Funktionen über die zwölf Gleichungen festgelegt, weil sich
dann ein quadratisches Gleichungssystem ergibt. Dabei sind auch andere sechser Kombina-
tionen mit gewählten Zeitverläufen von den 18 Funktionen denkbar, die nicht in Abb. 3.7
dargestellt sind.
Die Lösungen der Zeitverläufe der verbleibenden zwölf Funktionen können über explizite
nummerische Integrationsalgorithmen wie z. B. Eulersche Methode, Trapezmethode, Ver-
besserte Polygonzugmethode oder Runge-Kutta-Verfahren ermittelt werden [47].
Eine weitere Möglichkeit der Lösung der zwölf Gleichungen durch analytische Integrati-
on, die allerdings nur für den Weg aus Abb. 3.7(a) gefunden wurde (also bei der Wahl der
Zeitverläufe für die sechs Funktionen aus der Gruppe I), wird im Folgenden abgeleitet und
nur für den 1. Zweig exemplarisch gezeigt. Mit den ersten fünf Differenzialgleichungen von
(3.13) (zeitliche Änderung der Spulenströme) sowie der Maschengleichung (3.41) ergeben
sich zusammen sechs Gleichungen. Diese lassen sich unter Verwendung von (3.11), (3.15)
und (3.16) nach den sechs Schaltfunktionen s1(t), s2(t), . . . , s6(t) auflösen. Es ergibt sich
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beispielsweise für die Schaltfunktion des 1. Zweiges
s1(t) =
[
− (Rd + 2R + 2Rg) iL1(t) + 2RgiL2(t)−RdiL3(t)−RdiL5(t)
− (Ld + 2L+ 2Lg)
diL1(t)
dt
+ 2Lg
diL2(t)
dt
− Ld
diL3(t)
dt
− Ld
diL5(t)
dt
− 2ugU(t) + UDC − 2uNM(t)
]/[
2uC1(t)
]
. (3.45)
Die Schaltfunktionen s2(t) . . . s6(t) sind ähnlich aufgebaut wie (3.45) und werden an dieser
Stelle nicht vollständig abgeleitet. Dabei enthält (3.45) zwei gesuchte Funktionen (s1(t) und
uC1(t)) sowie die durch die Wahl der Zeitverläufe bekannten Funktionen aus der Gruppe I.
Die Funktionen der Gegenspannungsquellen ugU(t), ugV(t) und ugW(t) sowie der Wert der
Gleichspannungsquelle UDC müssen bekannt sein, da ansonsten eine Auswertung des Netz-
werkverhaltens nicht möglich wäre. Um die gesuchten Funktionen sk(t) zu eliminieren,
werden die umgeformten Gleichungen nach den sechs Schaltfunktionen in die 6.–11. Dif-
ferenzialgleichung von (3.13) (zeitliche Änderung der Kondensatorspannungen) eingesetzt.
Durch die Umformung der Gleichungen nach den jeweiligen Kondensatorspannungen ergibt
sich beispielsweise für den 1. Zweig
duC1(t)
dt
uC1(t) =
[
− (Rd + 2R + 2Rg) iL1(t)iL1(t) + 2RgiL2(t)iL1(t)−RdiL3(t)iL1(t)
−RdiL5(t)iL1(t)− (Ld + 2L+ 2Lg)
diL1(t)
dt
iL1(t) + 2Lg
diL2(t)
dt
iL1(t)
− Ld
diL3(t)
dt
iL1(t)− Ld
diL5(t)
dt
iL1(t)− 2ugU(t)iL1(t) + UDCiL1(t)
− 2uNM(t)iL1(t)
]/[
2C
]
. (3.46)
In (3.46) stehen auf der linken Seite die gesuchte Funktion uC1(t) sowie deren 1. zeitliche
Ableitung und auf der rechten Seite ausschließlich bekannte Funktionen aus der Gruppe I
sowie ggf. deren 1. zeitliche Ableitungen. Durch die Substitution t := τ und die zeitliche
Integration von (3.46) ergibt sich für deren linke Seite
∫ t
0
duC1(τ)
dτ
uC1(τ)dτ =
1
2
[
(uC1(t))
2 − (uC1(0))2
]
(3.47)
wobei uC1(0) dem Kondensatorspannungswert des Kondensators C im 1. Zweig zum Zeit-
punkt t = 0 entspricht (Anfangswert). Wird auch die rechte Seite von (3.46) durch die Sub-
stitution und die Integration ausgewertet und das Ergebnis mit (3.47) nach der Kondensa-
torspannung uC1(t) umgeformt, so ergibt sich
uC1(t) =
√
(uC1(0))2 +
2
C
E1(t) (3.48)
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mit
E1(t) :=−
(
Rd
2
+R +Rg
)∫ t
0
iL1(τ)iL1(τ)dτ +Rg
∫ t
0
iL2(τ)iL1(τ)dτ
− Rd
2
∫ t
0
iL3(τ)iL1(τ)dτ −
Rd
2
∫ t
0
iL5(τ)iL1(τ)dτ
−
(
Ld
2
+ L+ Lg
)∫ t
0
diL1(τ)
dτ
iL1(τ)dτ + Lg
∫ t
0
diL2(τ)
dτ
iL1(τ)dτ
− Ld
2
∫ t
0
diL3(τ)
dτ
iL1(τ)dτ −
Ld
2
∫ t
0
diL5(τ)
dτ
iL1(τ)dτ −
∫ t
0
ugU(τ)iL1(τ)dτ
+
UDC
2
∫ t
0
iL1(τ)dτ −
∫ t
0
uNM(τ)iL1(τ)dτ. (3.49)
Dabei wurde bei (3.48) nur die positive Wurzel als Lösung berücksichtigt, weil nur diese
physikalisch sinnvoll ist, denn eine negative Kondensatorspannung kann aufgrund der In-
versdioden im Submodul (Abb. 2.2(b)) nicht auftreten. Die kumulierte Zweigenergie E1(t)
enthält nun ausschließlich bekannte Funktionen, jedoch müssen alle Integrationen noch aus-
gewertet werden. Entweder lässt sich dies analytisch ausführen, wenn die gewählten Zeit-
verläufe dies ermöglichen, oder die Integration wird nummerisch durchgeführt. In beiden
Fällen ist (3.48) damit vollständig bekannt und somit auch der Verlauf der Kondensatorspan-
nung im 1. Zweig. Wenn die Kondensatorspannung uC1(t) vollständig berechenbar ist, so
ist auch der Verlauf der Schaltfunktion s1(t) mit (3.45) berechenbar. Für die Zweige 2 bis 6
lassen sich die entsprechenden Kondensatorspannungen und Schaltfunktionen auf analoge
Weise berechnen. Somit ist bei der Wahl der Zeitverläufe für die Funktionen der Gruppe I
eine analytische Lösung der zwölf Gleichungen möglich.
Um die Bedeutung der kumulierten Zweigenergie E1(t) besser zu verstehen, wird der
Momentanwert der gespeicherten Energie EC1(t) im Kondensator C des 1. Zweiges berech-
net und (3.48) darin eingesetzt. Es ergibt sich
EC1(t) =
1
2
C(uC1(t))
2 =
1
2
C(uC1(0))
2︸ ︷︷ ︸
=:EC1(0)
+E1(t). (3.50)
Dabei setzt sich in (3.50) der Augenblickswert der gespeicherten Energie EC1(t) im Kon-
densator C des 1. Zweiges aus zwei Anteilen zusammen: dem Anfangswert der gespei-
cherten Energie EC1(0) (zum Zeitpunkt t = 0) und der kumulierten Zweigenergie E1(t).
Somit beschreibt die kumulierte Zweigenergie E1(t) die seit dem Zeitpunkt t = 0 bis zum
Zeitpunkt t von dem Kondensator C aufgenommene bzw. abgegebene Energiemenge. Ist
die Energiemenge E1(t) > 0, so wurde diese vom Kondensator aufgenommen. Andernfalls,
also bei E1(t) < 0, ist diese Energiemenge von dem Kondensator abgegeben worden.
Wird (3.45) auf beiden Seiten mit uC1(t)iL1(t) multipliziert und integriert, so ergibt die
rechte Seite die kumulierte Zweigenergie. Damit folgt aus der linken Seite, dass sich die
Zweigaugenblicksleistung pz1(t) mit
pz1(t) := s1(t)uC1(t)iL1(t) (3.51)
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berechnet, da die Integration über die Zweigaugenblicksleistung die kumulierte Zweig-
energie ergibt. Eine weitere elementare Gleichung (3.52) ergibt sich, wenn die Maschen-
gleichung (3.41) verwendet wird und darin die Zweigspannung uz1(t), der Zwischenkreis-
strom id(t) und der Phasenstrom iU(t) durch (3.11), (3.15) und (3.16) ersetzt werden. In der
entstandenen Gleichung werden dann die zeitlichen Ableitungen durch die rechte Seite der
1., 2., 3. und 5. Differenzialgleichung aus (3.13) ersetzt. Nach der Zusammenfassung ergibt
sich schließlich
uNM(t) =
[
− s1(t)uC1(t) + s2(t)uC2(t)− s3(t)uC3(t)
+ s4(t)uC4(t)− s5(t)uC5(t) + s6(t)uC6(t)
− 2(ugU(t) + ugV(t) + ugW(t))
]/
6. (3.52)
Damit lässt sich die Sternpunktspannung uNM(t) mit Hilfe der Schaltfunktionen sk(t), der
Kondensatorspannungen uCk(t) sowie der drei Gegenspannungsquellen ugU(t), ugV(t) und
ugW(t) berechnen. Wird von einer symmetrischen elektrischen Maschine mit grundfrequen-
ten Gegenspannungen, die um jeweils eine Drittelperiode zueinander verschoben sind, aus-
gegangen, so verschwindet der Anteil der Gegenspannungsquellen, und die Sternpunktspan-
nung uNM(t) hängt nur noch von den Schaltfunktionen und den Kondensatorspannungen ab.
Das kontinuierliche Modell wurde aus dem Schaltungsmodell aus Abb. 3.5 entwickelt,
das nur n = 1 Submodul pro Zweig besitzt. Um das kontinuierliche Modell auf eine belie-
bige Anzahl n an Submodulen pro Zweig zu erweitern, werden die Ergebnisse anders inter-
pretiert. Bezugnehmend auf die Definitionen im Schaltungsmodell in Abb. 3.6 entspricht die
Schaltfunktion sk(t) des Schaltungsmodells mit n = 1 Submodul pro Zweig den einzelnen
Schaltfunktionen sk,r(t) des Schaltungsmodells mit n Submodulen pro Zweigmodul (ZM)
sk,r(t) := sk(t). (3.53)
Die Schaltfunktion sk(t) wird dabei als die Schaltfunktion des Zweigmoduls des k-ten
Zweiges und die Schaltfunktionen sk,r(t) als die Schaltfunktionen der einzelnen Submo-
dule des k-ten Zweiges interpretiert. Damit die beiden Randwerte 0 und 1 der Schaltfunk-
tionen sk(t) die gleiche Gesamtkapazität der in Reihe geschalteten Submodulkondensato-
ren CSM innerhalb eines Zweiges erzeugen, definiert sich die Kapazität CSM der Submodul-
kondensatoren mit
CSM := nC. (3.54)
Somit führt eine Reihenschaltung von n Submodulkondensatoren CSM innerhalb eines
Zweiges bei sk(t) = 1 zu einer Gesamtkapazität von C. Beim Schaltzustand sk(t) = 0 er-
gibt sich in beiden Fällen jeweils ein Kurzschluss, der als eine unendlich große, ungelade-
ne Kapazität interpretiert werden kann. Die Kondensatorspannungen uCk,r(t) der einzelnen
Submodulkondensatoren CSM werden als gleichmäßig aufgeteilt angenommen. Somit ergibt
sich
uCk,r(t) :=
uCk(t)
n
. (3.55)
Mit (3.53), (3.54) und (3.55) lassen sich die Gleichungen für das kontinuierliche Modell
auch für eine beliebige Anzahl n an Submodulen pro Zweig interpretieren.
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4 Analyse und Simulation des
Modularen
Mehrpunktstromrichters
Nachdem die Modellierung des Antriebs unter Verwendung des M2Cs abgeschlossen ist,
werden in diesem Kapitel Simulationsergebnisse präsentiert, die zu einem tieferen Verständ-
nis der Betriebsweise des M2Cs führen sollen. Dabei werden zunächst die Kreisströme
definiert und beschrieben. Danach wird das verwendete Verfahren zur Schaltsignalerzeu-
gung für das diskrete Modell erklärt. Nachdem die Daten eines exemplarischen Simula-
tionsmodells festgelegt sind, werden die Anfangswerte der Simulation so bestimmt, dass
sich der sogenannte „energiesymmetrische Zustand“ des M2Cs ergibt. Damit sind alle Vor-
aussetzungen erfüllt, um Simulationsergebnisse zu diskutieren. Zunächst werden Verläu-
fe charakteristischer Stromrichtergrößen dargestellt sowie ein Vergleich der Verläufe beim
kontinuierlichen und dem diskreten Modell gegeben. Anschließend werden drei Möglich-
keiten der Energieverschiebung zwischen den Submodulkondensatoren diskutiert. Danach
wird die Stromaufteilung innerhalb der Submodule auf die beiden Halbleiterbauelemente
für verschiedene Lastwinkel untersucht. Abschließend wird der Einfluss der schwankenden
Kondensatorspannungen auf die Strom- und Spannungsspektren untersucht, wobei die Ab-
hängigkeit der Stufenanzahl der Leiter-Leiter-Spannungen von der Anzahl der Submodule
pro Zweig und dem Verfahren zur Schaltsignalerzeugung einen neuartigen Zusammenhang
im Vergleich zu konventionellen Mehrpunktstromrichtern zeigt.
4.1 Kreisströme
Wie bereits im Abschnitt 2.2.3 beschrieben, sind Kreisströme beim M2C Anteile der
Zweigströme, die ausschließlich innerhalb des M2Cs fließen. Dabei werden die Kreisströme
durch die Spannungen über den Zweigspulen erzeugt. Die Kreisströme stellen eine Beson-
derheit des M2Cs dar, die bei konventionellen Mehrpunktstromrichtern nicht existiert. Eine
erstmalige verbale Beschreibung der Kreisströme findet sich in [31]. Eine exakte mathema-
tische Definition ist notwendig und wird an dieser Stelle gegeben, um die Auswirkung der
Kreisströme auf das Betriebsverhalten, die Kondensatorauslegung und die Halbleiterausle-
gung zu untersuchen.
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4.1.1 Definition der Kreisströme
Da Kreisströme Anteile der Zweigströme sind, werden diese mathematisch definiert, indem
die Zweigströme in deren Bestandteile zerlegt werden [48]. Dabei wird von einer symmetri-
schen Verteilung der Ströme sowie der einzelnen Stromkomponenten innerhalb des M2Cs
ausgegangen. Die oberen Zweigströme lassen sich entsprechend in Abb. 3.5 in drei Anteile
aufteilen: einen Anteil des Zwischenkreisstroms id(t), einen Anteil der Phasenströme iU(t),
iV(t) oder iW(t) und einen Anteil der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) oder iKR3(t). Es wird
definiert:
iL1(t) :=
1
3
id(t) +
1
2
iU(t) + iKR1(t) (4.1)
iL3(t) :=
1
3
id(t) +
1
2
iV(t) + iKR2(t) (4.2)
iL5(t) :=
1
3
id(t) +
1
2
iW(t) + iKR3(t). (4.3)
Dabei teilt sich der Zwischenkreisstrom id(t) zu je einem Drittel auf die drei Zweige 1, 3
und 5 auf. Die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) teilen sich gleichmäßig auf den oberen
und unteren Zweig der jeweiligen Stromrichterphase auf. Der restliche Anteil des Zweig-
stroms wird definiert als der Kreisstrom iKR1(t), iKR2(t) oder iKR3(t) der jeweiligen Strom-
richterphase. Werden in den Definitionsgleichungen der drei Kreisströme (4.1)–(4.3) die
jeweiligen Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) subtrahiert und auf der linken Seite (3.16),
(3.17) und (3.18) verwendet, so folgt für die drei unteren Zweigströme:
iL2(t) =
1
3
id(t)−
1
2
iU(t) + iKR1(t) (4.4)
iL4(t) =
1
3
id(t)−
1
2
iV(t) + iKR2(t) (4.5)
iL6(t) =
1
3
id(t)−
1
2
iW(t) + iKR3(t). (4.6)
Die Gleichungen für die unteren Zweigströme bestätigen die Definitionsgleichungen der
drei Kreisströme. Der Zwischenkreisstrom id(t) teilt sich auch auf die unteren drei Zwei-
ge 2, 4 und 6 zu je einem Drittel auf. Deutlich zeigt sich, dass sich die Phasenströme iU(t),
iV(t) und iW(t) zu gleichen Teilen aus dem oberen und unteren Zweig einer Stromrichter-
phase zusammensetzen. Die drei Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) fließen nur in der
jeweiligen Stromrichterphase, also jeweils im oberen und unteren Zweig.
Da die drei Kreisströme nur Anteile von den Zweigströmen sind, lassen sich diese
nicht direkt messen. Im Folgenden werden Gleichungen hergeleitet, die die Berechnung
der drei Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) in Abhängigkeit der fünf Zweigströ-
me iL1(t) . . . iL5(t) ermöglichen. Dafür werden in den Definitionsgleichungen der Kreis-
ströme (4.1)–(4.3) der Zwischenkreisstrom id(t) sowie die Phasenströme iU(t), iV(t) und
iW(t) durch (3.15) sowie (3.16), (3.17) und (3.18) ersetzt. Das Auflösen nach dem jeweili-
gen Kreisstrom ergibt schließlich die Berechnungsvorschrift
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iKR1(t) =
1
6
iL1(t) +
1
2
iL2(t)−
1
3
iL3(t)−
1
3
iL5(t) (4.7)
iKR2(t) = −
1
3
iL1(t) +
1
6
iL3(t) +
1
2
iL4(t)−
1
3
iL5(t) (4.8)
iKR3(t) =
1
6
iL1(t)−
1
2
iL2(t) +
1
6
iL3(t)−
1
2
iL4(t) +
2
3
iL5(t). (4.9)
Die drei Kreisströme lassen sich also auf Basis der gemessenen Zweigströme berechnen.
Werden die drei Gleichungen der Berechnungsvorschrift der Kreisströme (4.7)–(4.9) ad-
diert, so ergibt sich eine weitere fundamentale Gleichung:
iKR1(t) + iKR2(t) + iKR3(t) = 0. (4.10)
Diese Gleichung zeigt, dass sich die drei Kreisströme im oberen Knoten (Potenzial A) und
im unteren Knoten (Potenzial B) der Abb. 3.5 zu null addieren, wenn jeweils (4.1), (4.2),
(4.3) und (4.4), (4.5), (4.6) addiert werden.
4.1.2 Harmonische der Kreisströme für den symmetrischen
Betrieb
Nachdem die Kreisströme mathematisch definiert sind, werden mögliche zeitliche Verläufe
der Kreisströme bestimmt, so dass sich ein symmetrischer Betrieb des Stromrichters ergibt.
Dazu werden zunächst verbal drei Bedingungen für die Kreis- bzw. Zweigströme formuliert
und daraus allgemein die möglichen Harmonischen abgeleitet, die diese drei Bedingungen
erfüllen.
1. Die Kreisströme iKR1(t), iKR2(t), iKR3(t) haben keinen Einfluss auf die Phasenströ-
me iU(t), iV(t), iW(t).
2. Die Kreisströme iKR1(t), iKR2(t), iKR3(t) haben keinen Einfluss auf den Zwischen-
kreisstrom id(t).
3. Die Verläufe der Zweigströme iL1(t) . . . iL6(t) sind identisch bis auf eine zeitliche Ver-
schiebung, d. h. sie sind deckungsgleich und jeweils um eine Sechstel-Periode zeitlich
zueinander verschoben.
Um aus diesen drei Bedingungen die möglichen Harmonischen der Kreisströme ableiten zu
können, werden weitere Stromdefinitionen eingeführt. Der Phasenstrom iU(t) ist ein reiner
Grundschwingungsstrom mit Kreisfrequenz ω und Effektivwert I:
iU(t) =
√
2I sin
(
ωt− 1
6
π − φ
)
. (4.11)
Die Phasenverschiebung von −1
6
π − φ ist dabei so festgelegt, dass in Abb. 3.5 die Grund-
schwingungen der Phasenspannung uU(t) und des Phasenstroms iU(t) um den Winkel φ
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zueinander phasenverschoben sind. Die Phasenverschiebung von −1
6
π führt dazu, dass sich
die Grundschwingung der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) in Nullphasenlage ergibt. Ausge-
hend von (4.11) lassen sich die übrigen Phasenströme bestimmen, so dass sich identische
Phasenströme (bis auf eine zeitliche Verschiebung) ergeben. Durch zeitliche Verschiebung
des Phasenstroms iU(t) um jeweils eine Drittel-Periode, ergibt sich
iV(t) = iU
(
t− 1
3
2π
ω
)
=
√
2I sin
(
ωt− 5
6
π − φ
)
(4.12)
iW(t) = iU
(
t+
1
3
2π
ω
)
=
√
2I sin
(
ωt+
1
2
π − φ
)
. (4.13)
Der Kreisstrom iKR1(t) definiert sich allgemein als h-te Harmonische mit der Amplitude Ih
und der Phasenverschiebung φh:
iKR1(t) = Ih sin(hωt− φh). (4.14)
Die beiden übrigen Kreisströme iKR2(t) und iKR3(t) werden entsprechend der Phasenströme
aus dem Kreisstrom iKR1(t) abgeleitet, indem ebenfalls eine zeitliche Verschiebung um eine
Drittel-Periode vorgenommen wird. Es folgt
iKR2(t) = iKR1
(
t− 1
3
2π
ω
)
= Ih sin
(
hωt− h2
3
π − φh
)
(4.15)
iKR3(t) = iKR1
(
t+
1
3
2π
ω
)
= Ih sin
(
hωt+ h
2
3
π − φh
)
. (4.16)
Mit diesen Stromdefinitionen wird der Parameter h der Harmonischen im Folgenden so
bestimmt, dass alle drei Bedingungen erfüllt sind. Die erste Bedingung, dass die Kreis-
ströme keinen Einfluss auf die Phasenströme haben, wird überprüft, indem die Definitions-
gleichungen (4.1)–(4.6) in die Knotengleichungen (3.16)–(3.18) eingesetzt werden. Da sich
unabhängig vom Parameter h immer eine wahre Aussage ergibt, folgt:
Bedingung 1 ist erfüllt für alle h ∈ N.
Harmonische: h ∈ {0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, . . .}
Zur Überprüfung der zweiten Bedingung, dass die Kreisströme keinen Einfluss auf den
Zwischenkreisstrom haben, werden die Definitionsgleichungen (4.1)–(4.3) in die Knoten-
gleichung (3.15) eingesetzt. Durch weiteres Einsetzen von (4.11)–(4.16) folgt
id(t) = id(t) + Ih
[
sin(hωt− φh) + sin
(
hωt− h2
3
π − φh
)
+ sin
(
hωt+ h
2
3
π − φh
)]
. (4.17)
Dabei addieren sich die drei Phasenströme zu jedem Zeitpunkt t zu null (Knotengleichung
im Sternpunkt N der dreiphasigen Last). Damit ist (4.17) erfüllt, wenn der Term in der
eckigen Klammer verschwindet:
0 = sin(hωt− φh) + sin
(
hωt− h2
3
π − φh
)
+ sin
(
hωt+ h
2
3
π − φh
)
. (4.18)
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Mit Hilfe von Additionstheoremen vereinfacht sich (4.18) weiter zu
0 = sin(hωt− φh)
[
1 + 2 cos
(
h
2
3
π
)]
. (4.19)
Damit (4.19) zu jedem Zeitpunkt t erfüllt ist, muss die eckige Klammer gleich Null sein.
Somit folgt die Bedingung
0 = 1 + 2 cos
(
h
2
3
π
)
. (4.20)
Schließlich lässt sich aus (4.20) der Parameter h bestimmen, so dass Bedingung 2 erfüllt ist.
Es ergibt sich:
Bedingung 2 ist erfüllt für alle h ∈ N, die nicht ohne Rest durch 3 teilbar sind.
Harmonische: h ∈ {1, 2, 4, 5, 7, 8, 10, 11, 13, 14, . . .}
Die dritte Bedingung, dass die Verläufe der Zweigströme bis auf eine zeitliche Verschie-
bung identisch sind, wird überprüft, indem wiederum die Definitionsgleichungen (4.1)–(4.6)
betrachtet werden. Aus den Stromgleichungen für die oberen und unteren Zweige einer
Stromrichterphase ist ersichtlich, dass die Anteile der Phasenströme iU(t), iV(t), iW(t) ei-
ne Phasendrehung aufweisen (Vorzeichenwechsel), die einer zeitlichen Verschiebung um
eine halbe Grundschwingungsperiode 2π/ω der Anteile der Phasenströme zwischen dem
oberen und unteren Zweig entspricht. Das bedeutet z. B. iL2(t) eilt iL1(t) um eine halbe Pe-
riode nach1. Aus (4.11)–(4.13) lässt sich ableiten, dass die Anteile der Phasenströme iU(t),
iV(t), iW(t) der oberen Zweigströme zeitlich um eine Drittel-Periode zueinander verscho-
ben sind (entsprechendes gilt auch bei den unteren Zweigströmen). Das bedeutet z. B. iL3(t)
eilt iL1(t) um eine Drittel-Periode nach2. Werden alle genannten Verschiebungen berück-
sichtigt, ergeben sich also Zweigströme, die jeweils um eine Sechstel-Periode zeitlich zu-
einander verschoben sind, mit der Reihenfolge: iL1(t), iL6(t), iL3(t), iL2(t), iL5(t) und iL4(t).
Um die Bedingungen für die Deckungsgleichheit aller Zweigströme zu ermitteln, werden
die Zweigströme iL2(t) . . . iL6(t) so zeitlich verschoben, dass alle Zweigströme dem Zweig-
1Entsprechendes gilt für iL4(t) und iL3(t) sowie iL6(t) und iL5(t). Bei einer Phasendrehung beschreiben
nacheilen und voreilen den gleichen Sachverhalt.
2Damit eilt iL5(t) ebenso iL3(t) um eine Drittel-Periode nach.
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strom iL1(t) entsprechen. Es ergibt sich:
iL1(t) =
1
3
id(t) +
1
2
iU(t) + Ih sin(hωt− φh) (4.21)
iL2
(
t− 1
2
2π
ω
)
=
1
3
id
(
t− 1
2
2π
ω
)
− 1
2
iU
(
t− 1
2
2π
ω
)
+ Ih sin(hωt− hπ − φh) (4.22)
iL3
(
t+
1
3
2π
ω
)
=
1
3
id
(
t+
1
3
2π
ω
)
+
1
2
iV
(
t+
1
3
2π
ω
)
+ Ih sin(hωt− φh) (4.23)
iL4
(
t− 1
6
2π
ω
)
=
1
3
id
(
t− 1
6
2π
ω
)
− 1
2
iV
(
t− 1
6
2π
ω
)
+ Ih sin(hωt− hπ − φh) (4.24)
iL5
(
t− 1
3
2π
ω
)
=
1
3
id
(
t− 1
3
2π
ω
)
+
1
2
iW
(
t− 1
3
2π
ω
)
+ Ih sin(hωt− φh) (4.25)
iL6
(
t+
1
6
2π
ω
)
=
1
3
id
(
t+
1
6
2π
ω
)
− 1
2
iW
(
t+
1
6
2π
ω
)
+ Ih sin(hωt− hπ − φh). (4.26)
Aus (4.21)–(4.26) ergeben sich nun Aussagen, damit die Bedingung 3 eingehalten wird.
Für den Zwischenkreisstrom id(t) folgt, dass dieser periodisch mit Periodendauer 16
2π
ω
sein
muss, damit diese Anteile der verschobenen Zweigströme gleich sind. Mögliche Zeitver-
läufe sind beispielsweise ein sinusförmiger Stromverlauf mit Kreisfrequenz 6ω oder auch
ein Gleichstrom. Die Anteile der Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) sind bei den ver-
schobenen Zweigströmen identisch. Dies lässt sich durch Verwendung von (4.11)–(4.13)
überprüfen. Damit die Kreisstromanteile der verschobenen Zweigströme aus (4.21)–(4.26)
identisch sind, muss der Parameter h geradzahlig gewählt werden. Es ergibt sich also:
Bedingung 3 ist erfüllt für alle h ∈ N, die geradzahlig sind.
Harmonische: h ∈ {0, 2, 4, 6, 8, 10, 12, 14, 16, 18, . . .}
Die Bedingung 3 ist durch einen Zeitverlauf des Zwischenkreisstroms id(t) mit Perioden-
dauer 1
6
2π
ω
und einer geradzahligen Harmonischen h erfüllt. Dies stellt eine mögliche Lösung
der Bedingung 3 dar. Es wird an dieser Stelle nicht ausgeschlossen, dass es noch weitere Lö-
sungen gibt.
Werden alle gefundenen Aussagen zusammengefügt, so dass alle drei Bedingungen erfüllt
sind, ergibt sich schließlich:
Mögliche Harmonische der Kreisströme für den symmetrischen Betrieb ergeben
sich für alle h ∈ N, die geradzahlig und nicht ohne Rest durch 6 teilbar sind.
Harmonische: h ∈ {2, 4, 8, 10, 14, 16, 20, 22, 26, 28, . . .}
Eine Berechnungsvorschrift für die möglichen Harmonischen h der Kreisströme für den
symmetrischen Betrieb lässt sich angeben mit
h(j) =
6j + 3 + (−1)j
2
mit j ∈ N. (4.27)
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Abbildung 4.1: Berechnungsvorschriften der Harmonischen h der Kreisströme für den sym-
metrischen Betrieb des M2Cs
Umgekehrt lässt sich mit der Berechnungsvorschrift3
b(h) =
1 + (−1)h
2
−
⌊
h
6
⌋
+
⌊
h− 1
6
⌋
mit h ∈ N (4.28)
überprüfen, ob eine Harmonische h für den symmetrischen Betrieb verwendet werden kann.
Dabei liefert (4.28) als Wert für b(h) eine 1, wenn die Harmonische h die Bedingung erfüllt.
Andernfalls ergibt sich für b(h) eine 0. In Abb. 4.1 sind die Berechnungsvorschriften gra-
fisch dargestellt. Dabei zeigt Abb. 4.1(a) die möglichen Harmonischen h nach (4.27) und
Abb. 4.1(b) die Prüfbedingung der Harmonischen h nach (4.28).
4.2 Verfahren zur Erzeugung der Schaltsignale des
diskreten Modells
Zur Simulation des diskreten Modells in Abb. 3.6 wird ein Verfahren zur Schaltsignaler-
zeugung benötigt. Ein mögliches Verfahren wird in diesem Abschnitt beschrieben. Dabei
werden die Werte der 6n Schaltfunktionen sk,r(t) (mit k = 1, 2, . . . , 6 und r = 1, 2, . . . , n)
erzeugt, die zu jedem Zeitpunkt t der Simulationszeit jedem Umschalter in den Submo-
dulen jeweils genau einen Schaltzustand 0 oder 1 (Submodul ist aus- oder eingeschaltet)
entsprechend (3.39) zuordnen.
In Abb. 4.2 ist ein Blockschaltbild für das Verfahren der Schaltsignalerzeugung darge-
stellt, das das grundsätzliche Konzept beschreibt. Ausgehend von der Beschreibung des
kontinuierlichen Modells in Abschnitt 3.2.4 werden die Zeitverläufe der Gruppe I nach
3Dabei ordnet die Gaußklammer oder Floor-Funktion bxc der reellen Zahl x die nächst kleinere ganze Zahl
zu. Beispiele: b3,7c = 3, b0,4c = 0 oder b−1,5c = −2.
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 fPWM
Abbildung 4.2: Blockschaltbild für das Verfahren zur Schaltsignalerzeugung
(3.42) als Sollwerte gewählt. Dafür werden vor der Simulation die Zeitverläufe der fünf
Zweigströme iL1,soll(t) . . . iL5,soll(t) und der Sternpunktspannung uNM,soll(t) erzeugt. Diese
sechs Sollwert-Zeitverläufe sind in Abb. 4.2 als Gruppe Isoll gekennzeichnet. Der Modu-
lator, der ein Taktsignal der Frequenz fPWM (im Folgenden PWM-Frequenz4 genannt) er-
hält, berechnet die 6n Schaltfunktionen sk,r(t) (dargestellt durch die Gruppe S) aus den
Sollwerten Isoll und den Werten aus I und U. Die Schaltfunktionen S werden dem Simula-
tionsmodell zugeführt, das in Abhängigkeit von S die fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und
die Sternpunktspannung uNM(t) (dargestellt durch die Gruppe I) sowie alle 6n Kondensa-
torspannungen uCk,r(t) (dargestellt durch die Gruppe U) bestimmt. Damit ist das gesamte
Netzwerk berechnet und alle weiteren Ströme und Spannungen können ggf. abgeleitet wer-
den. Die Ausgangsgrößen I und U des Simulationsmodells werden zurückgekoppelt und
stehen dem Modulator als Eingangsgrößen zur Verfügung.
Nachdem eine Übersicht durch das Blockschaltbild über das Verfahren der Schaltsig-
nalerzeugung gegeben wurde, wird der Modulator genauer beschrieben. Dieser besitzt als
Eingangsgrößen die Sollwerte Isoll sowie I und U. Das Taktsignal fPWM besitzt die Aufgabe,
die Eingangsgrößen des Modulators durch ein Halteglied 0. Ordnung (zero order hold) ab-
zutasten und jeweils für eine Zeitdauer 1/fPWM (PWM-Periode genannt) zu halten. Dadurch
wird eine algebraische Schleife verhindert, die durch die Rückkopplung der Werte I und U
entstehen würde. Die Ausgangsgrößen S des Modulators werden dabei so berechnet, dass
die Größen I mit Hilfe einer Zweigstromregelung den Sollwerten Isoll folgen. Dazu wird
zunächst für die fünf Zweigströme jeweils eine Fehlerfunktion ej(t) als Differenz aus Ist-
und Sollwerten definiert. Es ergibt sich
ej(t) = iLj(t)− iLj,soll(t) mit j = 1, 2, . . . , 5. (4.29)
Um die Fehlerfunktion ej(t) zu minimieren, wird die Fehlerdifferenzialgleichung
0 = ej(t) +
1
kL
dej(t)
dt
(4.30)
4Die PWM-Frequenz wird genauer in der Abb. 4.4 beschrieben und dient der Erzeugung der Schaltfunktion-
en sk,r(t).
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Abbildung 4.3: Aufteilung des Wertes der Schaltfunktion s∗k(t) = 0,7 auf n = 4 Submodule
pro Zweig innerhalb einer PWM-Periode 1/fPWM
verwendet, die als Lösung für den Anfangswert ej(0) = E0 die Funktion
ej(t) = E0 exp(−kLt) (4.31)
besitzt. Der Parameter kL ist eine reelle Zahl, die ein Maß für das Abklingen der Fehlerfunk-
tion ej(t) darstellt. Durch Verwendung der Fehlerdifferenzialgleichung ergibt sich also eine
Fehlerfunktion ej(t), die für kL > 0 exponentiell abklingt. Wird (4.29) in (4.30) eingesetzt
und umgeformt, ergibt sich
diLj(t)
dt
=
diLj,soll(t)
dt
− kL
(
iLj(t)− iLj,soll(t)
)
. (4.32)
Zur Berechnung der Schaltzustände der Submodule werden zunächst die sechs in Ab-
schnitt 3.2.4 umgeformten Schaltfunktionen sk(t) (wie beispielsweise in (3.45) dargestellt)
verwendet. Darin werden für die fünf Zweigströme i∗Lj(t)
5, die Sternpunktspannung u∗NM(t)
sowie die fünf Zweigstromänderungen
di∗Lj(t)
dt aus (4.32) verwendet. Da die umgeformten
Schaltfunktionen sk(t) aus dem Schaltungsmodell aus Abb. 3.5 mit n = 1 Submodul pro
Zweig abgeleitet wurden, wird für die Kondensatorspannung uCk(t) die Summe aller Kon-
densatorspannungen u∗Ck,r(t)
uCk(t) :=
n∑
r=1
u∗Ck,r(t) (4.33)
des entsprechenden Zweiges eingesetzt. An dieser Stelle wird ausdrücklich darauf hinge-
wiesen, dass jeweils alle Kondensatorspannungen uCk,r(t) eines Zweiges berücksichtigt
werden, denn sie geben für den maximalen Wert der Schaltfunktion sk(t) = 1 die maxi-
mal mögliche Spannung wieder.
Durch die Verwendung von (4.32) und (4.33) sowie der Größen I∗ lassen sich die Schalt-
funktionen sk(t) für das Schaltungsmodell mit n = 1 Submodul pro Zweig mit (3.45) be-
rechnen. Da die Eingangsgrößen für (3.45) ausschließlich aus gehaltenen Größen beste-
hen, sind die Schaltfunktionen sk(t) ebenfalls gehaltene Größen und werden in s∗k(t) um-
benannt. Um die Erweiterung auf eine beliebige Anzahl n der Submodule pro Zweig vor-
zunehmen, liegt es zunächst nahe, jeder Schaltfunktion s∗k,r(t) denselben Wert der Schalt-
funktion s∗k(t) zuzuordnen. Da jedoch aufgrund von Exemplarstreuungen der Bauelemente
5Die Größen, die mit ∗ gekennzeichnet sind, entsprechen den durch das Halteglied 0. Ordnung abgetasteten
und somit gehaltenen Größen innerhalb einer PWM-Periode 1/fPWM.
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die Kondensatorspannungen symmetriert werden, wird der Symmetrierungsalgorithmus aus
Abschnitt 2.2.2 verwendet. Dieser führt zu unterschiedlichen Werten der Schaltfunktion-
en s∗k,r(t), wie exemplarisch in Abb. 4.3 gezeigt wird.
Durch das Halteglied im Modulator wird die Zeitachse in äquidistante Zeitinterval-
le 1/fPWM (PWM-Perioden) eingeteilt. Innerhalb jeder PWM-Periode wird für jeden Schal-
ter aus dem Wert der Schaltfunktion s∗k(t) genau ein konstanter, kontinuierlicher Wert der
Schaltfunktion s∗k,r(t) berechnet, der zwischen 0 und 1 liegen muss. In Abb. 4.3 wird der
Fall für einen M2C mit n = 4 Submodulen pro Zweig betrachtet. Für den k-ten Zweig er-
gibt sich durch das Verfahren der Schaltsignalerzeugung innerhalb der betrachteten PWM-
Periode beispielsweise ein Wert der Schaltfunktion von s∗k(t) = 0,7. Die Aufteilung des
Wertes der Schaltfunktion von s∗k(t) = 0,7 auf die einzelnen Submodule des k-ten Zweiges
erfolgt nun entsprechend Abschnitt 2.2.2 so, dass sich aus- und eingeschaltete Submodu-
le ergeben sowie ein „taktendes“ Submodul (PWM-Submodul genannt) erzeugt wird. Je
nach Vorzeichen des Zweigstroms i∗Lk(t) sowie der Kondensatorspannungen u
∗
Ck,r(t), die
am Anfang der PWM-Periode gemessen werden, sind innerhalb der PWM-Periode 70% der
Submodule eingeschaltet und 30% ausgeschaltet.
Ist der Zweigstrom positiv (i∗Lk(t) ≥ 0), so werden diejenigen Submodule mit den kleins-
ten aktuellen Kondensatorspannungen u∗Ck,r(t) eingeschaltet (in Abb. 4.3 die Submodu-
le (k, 2) und (k, 4)). Das PWM-Submodul (k, 3) bildet den Übergang von den aus- zu
den eingeschalteten Submodulen. Diejenigen Submodule mit den größten aktuellen Kon-
densatorspannungen u∗Ck,r(t) werden ausgeschaltet (in diesem Fall ist es nur Submo-
dul (k, 1)). Durch diese Aufteilung der Werte für die Schaltfunktionen s∗k,r(t) wird ein An-
gleichen der Kondensatorspannungen uCk,r(t) aneinander bewirkt. Bei negativem Zweig-
strom (i∗Lk(t) < 0) wird die Aufteilung entsprechend umgekehrt mit absteigenden Konden-
satorspannungen u∗Ck,r(t) vorgenommen.
Die Werte der Schaltfunktionen s∗k,r(t) berücksichtigen dabei exakt die prozentuale Auf-
teilung der Schaltfunktion s∗k(t), so dass gilt:
s∗k(t) =
1
n
n∑
r=1
s∗k,r(t). (4.34)
Für das gezeigte Beispiel ergeben sich entsprechend (4.34) mit s∗k(t)·n = 2,8 zwei einge-
schaltete Submodule, ein PWM-Submodul (80% eingeschaltet innerhalb der PWM-Periode)
und ein ausgeschaltetes Submodul.
Die diskreten Schaltsignale sk,r(t), die nach (3.39) nur die beiden diskreten Werte 0 oder
1 annehmen können, werden durch Vergleich der Schaltfunktionen s∗k,r(t) mit einem Drei-
ecksignal γ(t) entsprechend
sk,r(t) =
{
1 : s∗k,r(t) ≥ γ(t)
0 : s∗k,r(t) < γ(t)
(4.35)
erzeugt. Das reguläre Dreiecksignal γ1(t) mit der Grundfrequenz fPWM (PWM-Frequenz)
wird mit
γ1(t) =
1
π
arccos
(
cos(2πfPWMt)
)
(4.36)
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Abbildung 4.4: Erzeugung der diskreten Schaltsignale sk,r(t) aus den gehaltenen Schalt-
funktionen s∗k,r(t) durch Vergleich mit den Dreiecksignalen γ1(t) und γ2(t)
und einer PWM-Frequenz von fPWM = 10000 Hz
generiert6. In Abb. 4.4(a) sind das Dreiecksignal γ1(t), die Schaltfunktionen s∗k,r(t) und
das diskrete Schaltsignal sk,r(t) für drei PWM-Perioden beispielhaft dargestellt. Inner-
halb der linken PWM-Periode (von 0,5 ms bis 0,6 ms) ergibt die Vorgabe der Schaltfunk-
tion s∗k,r(t) = 1 ein dauerhaftes Einschalten der diskreten Schaltfunktion sk,r(t) = 1. In-
nerhalb der mittleren PWM-Periode (von 0,6 ms bis 0,7 ms) beträgt der Wert der Schalt-
funktion s∗k,r(t) = 0,15. Dadurch ergibt sich ein PWM-Submodul, das 15% der Zeit ein-
und 85% der Zeit ausgeschaltet ist. Das entsprechende Schaltsignal sk,r(t) ergibt sich durch
Vergleich mit dem Dreiecksignal γ1(t) nach (4.35). Innerhalb der rechten PWM-Periode
(von 0,7 ms bis 0,8 ms) bleibt bei der Vorgabe der Schaltfunktion s∗k,r(t) = 0 das Submodul
dauerhaft ausgeschaltet (sk,r(t) = 0).
Um zu verhindern, dass die Zeiten der aus- und eingeschalteten Zustände der Submodule
und damit der IGBT-Module unterhalb einer Mindestzeit Tmin liegen, wird das Dreieck-
signal γ1(t) entsprechend
γ2(t) =

Tmin·fPWM : γ1(t) < 2Tmin·fPWM
1− Tmin·fPWM : γ1(t) > 1− 2Tmin·fPWM
γ1(t) : ansonsten
(4.37)
modifiziert und somit werden die Spitzen des Dreiecksignals abgeflacht. Die Verhältnis-
se sind in Abb. 4.4(b) dargestellt. An dem rechten Rand der mittleren PWM-Periode (von
0,6 ms bis 0,7 ms) entsteht durch das modifizierte Dreiecksignal γ2(t) ein eingeschalteter
Zustand von der Dauer der Mindestzeit Tmin = 10µs. Im Vergleich dazu entspricht die Dau-
er des eingeschalteten Zustands in Abb. 4.4(a) nur 7,5µs.
6Die Anwendung der Umkehrfunktion arccos(x) auf die Funktion x = cos(y) liefert dabei nicht die Identi-
tät y, sondern ergibt eine Dreiecksform, da die Funktion cos(y) nur abschnittweise umkehrbar ist.
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Die Berechnung der Schaltfunktionen sk(t) der sechs Zweige führt im Allgemeinen zu-
sammen mit der Erzeugung der diskreten Schaltfunktionen sk,r(t) zu unterschiedlichen An-
zahlen der eingeschalteten Submodule pro Stromrichterphase. Dieser Ansatz stellt im Ver-
gleich zu den bisher betrachteten Modulationsverfahren in [31] ein völlig neuartiges Kon-
zept dar.
4.3 Annahmen für die Simulation
Um die Funktionsweise des Stromrichters mit dem kontinuierlichen und diskreten Modell
exemplarisch zeigen zu können, müssen zunächst die grundlegenden Daten des Antriebs de-
finiert werden. Dazu zählen neben der Spannungs- und Stromklasse auch die Festlegung der
Werte der Widerstände, Induktivitäten und Kapazitäten sowie die Verläufe der Spannungs-
quellen. Daraus werden die Anfangswerte der Spulenströme und Kondensatorspannungen
so bestimmt, dass sich ein symmetrischer Betriebszustand des Stromrichters ergibt.
4.3.1 Daten des exemplarischen Simulationsmodells
Grundlage des kontinuierlichen und diskreten Modells bilden die Schaltungen aus Abb. 3.5
und 3.6. Die Parameter des exemplarischen Simulationsmodells sind in Tab. 4.1 zusammen-
gefasst. Es wird ein Antrieb mit einer maximalen Leiter-Leiter-Spannung von U = 4,16 kV
(Effektivwert der Grundschwingung) und einem Phasenstrom von I = 600 A (Effektivwert
der Grundschwingung) bei einer Kreisfrequenz von ω = 2π50 Hz angenommen. Ausge-
hend von der maximalen Leiter-Leiter-Spannung U wird die Spannung UDC der Gleich-
spannungsquelle mit einer Regelreserve von 4% verwendet. Es ergibt sich für die Gleich-
spannungsquelle:
UDC =
√
2U ·1,04 ≈ 6,118 kV. (4.38)
Der Phasenwinkel φ, der die Phasenverschiebung zwischen der Grundschwingung des
Phasenstroms iU(t) und der Phasenspannung uU(t) definiert, ist ein Wert aus dem Inter-
vall ]–π, π]. Der Aussteuergrad a der Leiter-Leiter-Spannung ist ein Skalierungsfaktor, mit
dem die Höhe der Grundschwingung der Leiter-Leiter-Spannung aU (bzw. Phasenspan-
nung) eingestellt wird. Mit der Phasenstromdefinition aus (4.11) bestimmt sich die Grund-
schwingung der Phasenspannung zu
uU(t) = a
√
2U√
3
sin
(
ωt− 1
6
π
)
. (4.39)
Dabei ist die Amplitude der Phasenspannung uU(t) aufgrund der Sternschaltung gegenüber
der Amplitude der Leiter-Leiter-Spannung
√
2U um den Faktor
√
3 abgesenkt und mit dem
Aussteuergrad a skaliert. Wird die Definition des Phasenwinkels φ in (4.11) unter Berück-
sichtigung der Zählpfeildefinitionen in Abb. 3.5 und 3.6 verwendet, so ergibt sich für die
Intervalle
]
–π
2
, π
2
[
und
]
π
2
, 3π
2
[
des Phasenwinkels φ jeweils der motorische und generatori-
sche7 Betrieb der elektrischen Maschine. Der induktive und kapazitive Betrieb ergibt sich
jeweils für die Intervalle ]0, π[ und ]–π, 0[ des Phasenwinkels φ.
7Es gilt: 3π2 =̂–
π
2
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Tabelle 4.1: Parameter des exemplarischen Simulationsmodells
Beschreibung Symbol Wert
Maximale Leiter-Leiter-Spannung
(Effektivwert der Grundschwingung) U 4,16 kV
Phasenstrom
(Effektivwert der Grundschwingung) I 600 A
Kreisfrequenz (Grundschwingung) ω 2π50 Hz
Gleichspannungsquelle im Zwischenkreis UDC 6,118 kV
Phasenwinkel (zwischen Phasenstrom und -spannung) φ ∈ [–π, π]
Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung a ∈ [0, 1]
Anzahl der Submodule pro Zweig n 8
Submodulkapazität CSM 5 mF
Netzwiderstand Rd 1 mΩ
Netzspule Ld 1 mH
Zweigwiderstand R 24 mΩ
Zweigspule L 100µH
Statorwiderstand Rg 35,98 mΩ
Streuinduktivität Lg 3,7 mH
Mit (4.11) und (4.39) berechnet sich aus der Maschengleichung der Phase U der elektri-
schen Maschine der Verlauf der Gegenspannungsquelle ugU(t) zu
ugU(t) = −RgiU(t)− Lg
diU(t)
dt
+ uU(t) (4.40)
= abs(δ)· sin(ωt+ arg(δ)) (4.41)
mit
δ = a
√
2U√
3
exp
(
−j 1
6
π
)
−
√
2I (Rg + jωLg) exp
(
−j
(
φ+
1
6
π
))
(4.42)
wobei abs(δ) und arg(δ) jeweils den Betrag und die Phase der komplexen Zahl δ darstel-
len. Die beiden anderen Gegenspannungsquellen ugV(t) und ugW(t) bestimmen sich wie die
Phasenströme iV(t) und iW(t) durch entsprechende Phasenverschiebungen zu
ugV(t) = abs(δ)· sin
(
ωt− 2
3
π + arg(δ)
)
(4.43)
ugW(t) = abs(δ)· sin
(
ωt+
2
3
π + arg(δ)
)
. (4.44)
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Für den exemplarischen Stromrichter werden n = 8 Submodule pro Zweig verwendet. Die
übrigen Widerstands-, Induktivitäts- und Kapazitätswerte sind Tab. 4.1 zu entnehmen.
Die Wahl der Sollwert-Zeitverläufe der fünf Zweigströme iL1,soll(t) . . . iL5,soll(t) und der
Sternpunktspannung uNM,soll(t) (Gruppe Isoll) erfolgt für die Zweigströme anhand von (4.1)–
(4.5) zusammen mit (4.11)–(4.16). Für die Sternpunktspannung uNM,soll(t) wird eine 3. Har-
monische gewählt, deren Amplitude 1/6 der Phasenspannung8 entspricht, um die Span-
nungsausnutzung des Stromrichters zu erhöhen. Es ergibt sich:
uNM,soll(t) = a
UDC√
3
1
6
sin
(
3
(
ωt− 1
6
π
))
. (4.45)
4.3.2 Anfangswertbestimmung
Nachdem die grundlegenden Daten des Simulationsmodells festgelegt wurden, müssen für
die Simulation noch die Anfangswerte der Spulenströme und Kondensatorspannungen be-
stimmt werden, d. h. die Werte zum Zeitpunkt t = 0 der Simulationszeit. Dabei lassen sich
die Anfangswerte nicht beliebig wählen, da bestimmte Voraussetzungen erfüllt sein müssen.
Beispielsweise gibt es Abhängigkeiten bei den Spulenströmen der in Reihe geschalteten
Spulen, oder die Kondensatorspannungen in den Submodulen dürfen nicht negativ gewählt
werden.
Ein Betriebszustand eines Stromrichters ist der sogenannte eingeschwungene Zustand.
Dieser ist dadurch charakterisiert, dass alle Spannungen und Ströme in periodischen Ver-
läufen auftreten. Die Einschwingvorgänge des Stromrichters sind abgeklungen. Zusätzlich
wird beim Betrieb des M2Cs gefordert, dass alle entsprechenden Größen einen qualita-
tiv gleichen Verlauf aufweisen. Das bedeutet beispielsweise, dass alle Zweigströme iLk(t)
unter Berücksichtigung der zeitlichen Verschiebung deckungsgleich sind. Das Gleiche gilt
auch für die Kondensatorspannungen uCk(t), wenn sie zweigweise miteinander verglichen
werden.
Da die Anfangswerte der Kondensatorspannungen und Spulenströme gespeicherten Ener-
gien entsprechen, wird der beschriebene Zustand im Folgenden „energiesymmetrischer Zu-
stand“ genannt. Die Anfangswerte werden nun so bestimmt, dass sich der „energiesymme-
trische Zustand“ einstellt. Dazu wird zunächst der Anfangswert des Zwischenkreisstromes
bestimmt. Daraus und zusammen mit den Sollwert-Zeitverläufen der Zweigströme ergeben
sich die Anfangswerte für die Zweigspulen L und Streuinduktivitäten Lg der elektrischen
Maschine. Zuletzt werden die Anfangswerte der Kondensatorspannungen berechnet.
4.3.2.1 Spulenströme
Der Verlauf des Zwischenkreisstromes id(t) ist bisher noch nicht festgelegt. Da im Allge-
meinen ein gleichmäßiger Energieaustausch mit dem Zwischenkreis erwünscht ist, wird ein
konstanter Zwischenkreisstrom
id(t) = Id = konstant (4.46)
8Die Phasenspannung entspricht dabei der Spannung von einer Stromrichterphase U, V oder W zum Stern-
punkt N der elektrischen Maschine.
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angesetzt, denn die Spannungsquelle UDC in Abb. 3.5 und 3.6 wird ebenfalls als konstant
angenommen. Zu bestimmen ist nun der konstante Wert Id, der auch dem Anfangswert
entspricht (id(0) = Id). Dazu wird ein Energiegleichgewicht in der Schaltung aus Abb. 3.5
angesetzt. Der Energiefluss erfolgt aus dem Netz (Spannungsquelle UDC) über den M2C
zur elektrischen Maschine (oder entsprechend umgekehrt). Weitere Energieausgänge stel-
len der Netzwiderstand Rd und die Zweigwiderstände R dar. Im periodischen Betrieb sind
alle Anfangs- und Endwerte einer Grundschwingungsperiode der Kondensatorspannungen
und Spulenströme gleich, so dass diese Energiespeicher nach einer Periode keine Energie
aufgenommen bzw. abgegeben haben. Das Energiegleichgewicht wird über die Wirkleistun-
gen ausgedrückt. Das bedeutet, dass die Summe aller Wirkleistungen9 verschwindet:
0 = PDC + Pd + PR + PLast. (4.47)
Darin stellen die Wirkleistung PDC, die Wirkleistung Pd, die Wirkleistung PR und die Wirk-
leistung PLast jeweils den arithmetischen Mittelwert der Augenblicksleistungen über ei-
ne Grundschwingungsperiode 2π
ω
der Spannungsquelle UDC, des Netzwiderstandes Rd, der
Zweigwiderstände R und der elektrischen Maschine dar. Die Wirkleistung PDC berechnet
sich unter Verwendung von (4.46) zu
PDC =
ω
2π
∫ 2π
ω
0
UDC(−id(τ))dτ = −UDCId. (4.48)
Die Wirkleistung Pd bestimmt sich ebenfalls mit (4.46) zu
Pd =
ω
2π
∫ 2π
ω
0
Rd(id(τ))
2dτ = RdI2d . (4.49)
Zur Berechnung der Wirkleistung PR wird zunächst die Wirkleistung PR1 im 1. Zweig am
Zweigwiderstand R bestimmt. Es ergibt sich mit (4.1) sowie (4.11), (4.14) und (4.46)
PR1 =
ω
2π
∫ 2π
ω
0
R(iL1(τ))
2dτ (4.50)
=
ω
2π
∫ 2π
ω
0
R
(
1
3
Id +
1
2
√
2I sin
(
ωt− 1
6
π − φ
)
+ Ih sin(hωt− φh)
)2
dτ. (4.51)
Aufgrund der Orthogonalitätsbeziehung der Sinusfunktion lässt sich (4.51) für alle h ≥ 2
mit h ∈ N analytisch lösen zu
PR1 = R
(
1
9
I2d +
1
4
I2 +
1
2
I2h
)
. (4.52)
Die Wirkleistungen PRk für die anderen Zweige liefern bei Durchführung analoger Rech-
nungen das gleiche Ergebnis wie (4.52), so dass sich schließlich die Wirkleistung PR zu
PR =
6∑
k=1
PRk = R
(
2
3
I2d +
3
2
I2 + 3I2h
)
(4.53)
9Die Wirkleistung ist der arithmetische Mittelwert der Augenblicksleistung über eine Grundschwingungspe-
riode.
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berechnet. Die Wirkleistung PLast der elektrischen Maschine berechnet sich über die Wirk-
leistung der Phase U der elektrischen Maschine mit (4.11) und (4.39) und unter der Annah-
me eines symmetrischen Betriebs mit
PLast = 3
ω
2π
∫ 2π
ω
0
iU(τ)uU(τ)dτ =
√
3aUI cos(φ). (4.54)
Nachdem die vier Wirkleistungen berechnet sind, lassen sich (4.48), (4.49), (4.53) und
(4.54) in (4.47) einsetzen. Es ergibt sich eine quadratische Gleichung
0 = I2d −
UDC
2
3
R +Rd
Id +
R
(
3
2
I2 + 3I2h
)
+
√
3aUI cos(φ)
2
3
R +Rd
(4.55)
in der Id zwei Lösungen besitzt:
Id =
UDC
2
(
2
3
R +Rd
) +
√√√√ U2DC
4
(
2
3
R +Rd
)2 − R
(
3
2
I2 + 3I2h
)
+
√
3aUI cos(φ)
2
3
R +Rd
(4.56)
∨ Id =
UDC
2
(
2
3
R +Rd
) −
√√√√ U2DC
4
(
2
3
R +Rd
)2 − R
(
3
2
I2 + 3I2h
)
+
√
3aUI cos(φ)
2
3
R +Rd
. (4.57)
Beide Lösungen (4.56) und (4.57) sind mathematisch korrekt. Allerdings erwies sich bisher
nur die zweite Lösung (4.57) als die technisch Sinnvolle10. Mit (4.57) ist somit der Anfangs-
wert der Netzspule Ld, also der Zwischenkreisstrom id(0), bestimmt.
Die Anfangswerte iLk(0) der Zweigspulen L bestimmen sich aus (4.1)–(4.6), wobei zu-
erst (4.11)–(4.16) sowie (4.46) eingesetzt werden und dann der Zeitpunkt t = 0 gewählt
wird. Die Anfangswerte iU(0), iV(0) und iW(0) der Streuinduktivitäten Lg der elektrischen
Maschine ergeben sich für t = 0 aus (4.11)–(4.13).
4.3.2.2 Kondensatorspannungen
Zur Bestimmung der Anfangswerte der Kondensatorspannungen uCk(0) beim kontinuierli-
chen Modell bzw. uCk,r(0) beim diskreten Modell wird die Berechnungsvorschrift für die
Kondensatorspannung im kontinuierlichen Modell (3.48) in verallgemeinerter Form für alle
sechs Zweige dargestellt. Es ergibt sich:
uCk(t) =
√
(uCk(0))2 +
2
C
Ek(t) mit k = 1, 2, . . . , 6. (4.58)
Bezugnehmend auf das Schaltungsmodell aus Abb. 3.5 ist in (4.58) der Verlauf uCk(t) die
Kondensatorspannung des k-ten Zweiges, der Wert uCk(0) der entsprechende Anfangswert
10Bei den bisherigen Untersuchungen war es stets (4.57), die die technisch sinnvolle Lösung ergab. Die ers-
te Lösung (4.56) führt beispielsweise zu Nulldurchgängen der Kondensatorspannungen. Es soll an dieser
Stelle aber nicht ausgeschlossen werden, dass möglicherweise durch eine bestimmte Wahl aller verwen-
deten Größen die erste Lösung (4.56) elektrotechnisch sinnvoll wird.
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der Kondensatorspannung, der Wert C die Kapazität des Submodulkondensators und der
VerlaufEk(t) die kumulierte Zweigenergie, die in Abschnitt 3.2.4 beschrieben wird. Werden
die kumulierten Zweigenergien Ek(t) mit der symmetrischen Sollwertvorgabe der Grup-
pe Isoll (Abschnitt 4.3.1) und den Anfangswerten der Spulenströme (Abschnitt 4.3.2.1) aus-
gewertet11, so ergeben sich Verläufe, die alle zum Zeitpunkt t = 0 bei 0 J beginnen12 und
nach einer Grundschwingungsperiode t = 2π
ω
bei 0 J enden. Das bedeutet, dass innerhalb
einer Grundschwingungsperiode die Kondensatorenergien erhalten bleiben.
Zusätzlich lässt sich feststellen, dass alle kumulierten Zweigenergien Ek(t) identisch
sind, wenn deren im Allgemeinen unterschiedliche Gleichanteile Ek abgezogen werden
und die in Abschnitt 4.1.2 beschriebene zeitliche Verschiebung der sechs Funktionen um ein
Sechstel der Grundschwingungsperiode 2π
ω
ausgeglichen wird (ohne Beweis). Das bedeutet
wiederum, dass nicht nur die Kondensatorenergien innerhalb einer Grundschwingungspe-
riode erhalten bleiben, sondern dass auch der Energiefluss mit dem gleichen Verlauf der
Zweigaugenblicksleistung pzk(t) abläuft. Dieser Sachverhalt bestätigt den symmetrischen
Betrieb des Stromrichters. Im Übrigen ist der Verlauf der kumulierten Zweigenergie Ek(t)
unabhängig von der Wahl der Anfangswerte uCk(0) der Kondensatorspannungen (siehe bei-
spielsweise (3.49) für Zweig 1).
Ziel ist es nun, die Anfangswerte uCk(0) der Kondensatorspannungen so zu bestimmen,
dass die Verläufe der Kondensatorspannungen uCk(t) nach Ausgleich der entsprechenden
zeitlichen Verschiebung deckungsgleich sind, um den symmetrischen Betrieb zu erhalten.
Die Lösung, die diese Bedingung erfüllt, ist der Anfangswert
uCk(0) =
√
(v UDC)
2 − 2
C
Ek (4.59)
wobei der Parameter v ein Skalierungsfaktor für die Spannungshöhe13 (v ∈ R+) und
Ek =
ω
2π
∫ 2π
ω
0
Ek(τ)dτ (4.60)
der arithmetische Mittelwert (Gleichanteil) der kumulierten Zweigenergie Ek(t) ist. Warum
(4.59) die Bedingung erfüllt, wird deutlich, wenn (4.59) in (4.58) eingesetzt wird:
uCk(t) =
√√√√(√(v UDC)2 − 2
C
Ek
)2
+
2
C
Ek(t) =
√
(v UDC)
2 +
2
C
(Ek(t)− Ek). (4.61)
Nach Auflösen des Quadrates und Umstellen ergibt sich die rechte Seite von (4.61). Die-
se bedeutet, dass jede kumulierte Zweigenergie Ek(t) von ihrem Mittelwert bereinigt wird
und sich die Ergebnisse für die einzelnen Zweige nur noch in der zeitlichen Verschiebung
gegeneinander unterscheiden. Der konstante positive Wert im Radikand (v UDC)
2, der bei
11Entweder analytisch, wenn es die Sollwert-Zeitverläufe der Gruppe I ermöglichen, oder nummerisch.
12Alle Integrale ergeben null, da obere und untere Grenze gleich sind (siehe beispielsweise (3.49) für
Zweig 1).
13Die genauere Bedeutung der Parameters v wird in (4.64) gegeben und nachfolgend erklärt.
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allen Zweigen gleich ist, ist der arithmetische Mittelwert der Funktion des Radikands. Die
Größe des Wertes, also die Größe des Parameters v, hat zwar Einfluss auf den Verlauf der
Kondensatorspannungen uCk(t), jedoch ist dieser Einfluss bei allen Zweigen gleich, so dass
sich identische Kondensatorspannungen uCk(t) ergeben, wenn die entsprechenden zeitli-
chen Verschiebungen ausgeglichen werden.
Zum besseren Verständnis des Parameters v wird der arithmetische Mittelwert der Kon-
densatorspannung uCk(t) unter Verwendung von (4.61) berechnet:
UCk =
ω
2π
∫ 2π
ω
0
uCk(τ)dτ =
ω
2π
∫ 2π
ω
0
√
(v UDC)
2 +
2
C
(Ek(τ)− Ek)dτ. (4.62)
Die Integration in (4.62) lässt sich zunächst nicht analytisch ausführen. Ist allerdings die
Bedingung
(v UDC)
2  max
τ
(∣∣∣∣ 2C (Ek(τ)− Ek)
∣∣∣∣) (4.63)
erfüllt, dass der Wert (v UDC)
2 sehr viel größer ist als der Maximalwert des Betrages der um
den Faktor 2/C skalierten mittelwertfreien kumulierten Zweigenergie Ek(t), so lässt sich
der zweite Summand in guter Näherung vernachlässigen und das Integral wird analytisch
lösbar. Es ergibt sich:
UCk ≈
ω
2π
∫ 2π
ω
0
√
(v UDC)
2



XXXXXXXXX
+
2
C
(Ek(τ)− Ek)dτ
vUDC≥0
↓
= v UDC. (4.64)
Damit lässt sich aus (4.64) ableiten, dass sich mit dem Parameter v etwa der arithmetische
Mittelwert UCk (Gleichanteil) der Kondensatorspannung uCk(t) wählen lässt, wenn die Be-
dingung aus (4.63) erfüllt ist.
Ein weiterer interessanter Aspekt wird aus (4.64) deutlich, nämlich dass der arithmetische
Mittelwert UCk der Kondensatorspannungen uCk(t) zunächst nicht festgelegt ist. Damit er-
füllt der M2C Kriterien für einen Hoch-Tief-Setzsteller. Das bedeutet, dass nicht nur aus
einer DC-Spannung UDC eine kleinere Leiter-Leiter-Spannung aU , sondern möglicherweise
auch aus einer DC-Spannung UDC eine größere Leiter-Leiter-Spannung aU mit aU > UDC
erzeugt werden kann14. Allerdings muss immer die Bedingung eingehalten werden, dass die
Schaltfunktionen sk(t) stets im Bereich [0, 1] liegen, da ansonsten dieser Zustand mit dem
diskreten Modell nicht einstellbar ist. Mögliche regulierende Größen, um diese Bedingung
zu erfüllen, sind die Verläufe der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t), der Verlauf der
Sternpunktspannung uNM(t) sowie der Parameter v und die Größe der Zweiginduktivität L
und der Submodulkapazität C.
Um den Anfangswert uCk(0) der Kondensatorspannung uCk(t) aus (4.59) aus dem kon-
tinuierlichen Modell auf das diskrete Modell mit n Submodulen pro Zweig zu übertragen,
muss in (4.59) die Kapazität C im kontinuierlichen Modell durch
C =
CSM
n
(4.65)
14Untersuchungen zu diesem Thema werden in dieser Arbeit nicht behandelt.
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ersetzt werden. Das Ergebnis für den Anfangswert uCk(0) für ein Submodul pro Zweig wird
dann gleichmäßig auf alle n Submodulkondensatoren CSM pro Zweig aufgeteilt mit
uCk,r(0) =
uCk(0)
n
. (4.66)
4.4 Analyse der Simulationsergebnisse
4.4.1 Verläufe charakteristischer Stromrichtergrößen
In diesem Abschnitt werden Verläufe charakteristischer Größen des Stromrichters mit dem
kontinuierlichen Modell gezeigt, wobei die Daten des exemplarischen Simulationsmodells
aus Abschnitt 4.3.1 und die in Abschnitt 4.3.2 berechneten Anfangswerte der Spulenströme
und Kondensatorspannungen verwendet werden. Die Submodulkapazität CSM ist entspre-
chend (3.54) in die KapazitätC für das Schaltungsmodell mit n = 1 Submodulen pro Zweig
umgerechnet. Dabei werden zwei verschiedene Fälle gegenübergestellt: kreisstromfreier
Betrieb (linke Spalte) und kreisstrombehafteter Betrieb (rechte Spalte). Als Kreisstrom wird
eine 2. Harmonische (h = 2) mit einer Amplitude von I2 = 250 A und einer Phasenverschie-
bung von φ2 = –4145π nach (4.14)–(4.16) erzeugt. Als Phasenwinkel wird φ =
1
6
π gewählt,
so dass sich die elektrische Maschine im motorischen und induktiven Betrieb befindet. Als
Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung wird der Maximalwert a = 1 eingestellt, so dass
sich die maximale Leiter-Leiter-Spannung U = 4,16 kV (Effektivwert der Grundschwin-
gung) ergibt. Als Skalierungsfaktor für die Spannungshöhe soll ein Wert von v = 1,28 ver-
wendet werden, der entsprechend (4.64) bedeutet, dass der arithmetische Mittelwert der
Summe aller Kondensatorspannungen eines Zweiges UCk etwa 28% größer ist, als die Span-
nung UDC. Im Folgenden sind charakteristische Stromrichterverläufe für eine Grundschwin-
gungsperiode 2π
ω
= 20 ms dargestellt, ausführlich analysiert und interpretiert.
Die sechs Zweigströme iL1(t) . . . iL6(t) sind in Abb. 4.5 zu sehen, wobei Abb. 4.5(a) den
kreisstromfreien und Abb. 4.5(b) den kreisstrombehafteten Betrieb darstellt. Die Verläufe
zeigen die durch (4.1)–(4.6) erzeugten Zweigströme, die sich für den kreisstromfreien Be-
trieb aus zwei Anteilen zusammensetzen: aus einem Drittel des Zwischenkreisstroms id(t)
und aus der Hälfte des entsprechenden Phasenstroms iU(t), iV(t) oder iW(t). Die Zweigströ-
me des kreisstrombehafteten Betriebs enthalten noch als dritten Anteil den entsprechenden
Kreisstrom iKR1(t), iKR2(t) oder iKR3(t). Beide Betriebszustände zeigen jeweils identische
Verläufe, die jeweils um ein Sechstel der Grundschwingungsperiode 1
6
2π
ω
≈ 3,33 ms zeit-
lich gegeneinander verschoben sind, wie in Abschnitt 4.1.2 beschrieben wurde. Durch die
verwendeten Kreisströme erhöht sich in diesem Fall der Maximalwert der Zweigströme
(von 629 A auf 877 A) im Vergleich zum kreisstromfreien Betrieb, wobei sich der Minimal-
wert der Zweigströme ebenfalls etwas erhöht (von -219 A auf -181 A). Die Sternpunktspan-
nung uNM(t) ist für den kreisstromfreien Betrieb in Abb. 4.5(c) und für den kreisstrombe-
hafteten Betrieb in Abb. 4.5(d) dargestellt. Sie wird durch (4.45) beschrieben und ist somit
unabhängig von der Wahl der Kreisströme. Die fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und die
Sternpunktspannung uNM(t) stellen entsprechend (3.42) und Abb. 3.7(a) die sechs gewähl-
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Abbildung 4.5: Zweigströme und Sternpunktspannung für φ = 1
6
π, a = 1 und v = 1,28
(rechte Spalte: h = 2, I2 = 250 A und φ2 = –4145π)
ten Zeitverläufe für das kontinuierliche Modell dar. Daraus werden alle übrigen Verläufe
berechnet, insbesondere die Kondensatorspannungen und Schaltfunktionen.
Die sich ergebenden Kondensatorspannungen und Schaltfunktionen werden in Abb. 4.6
gezeigt. Dabei sind in Abb. 4.6(a) und (b) die Kondensatorspannungen uCk,r(t) aller Submo-
dule dargestellt (k = 1, 2, . . . , 6 und r = 1, 2, . . . , n), die entsprechend (3.55) umgerechnet
wurden. Alle n = 8 Kondensatorspannungen eines Zweiges sind identisch und im Vergleich
zu den Kondensatorspannungen der anderen Zweige zeitlich verschoben. Durch die Wahl
der Anfangswerte nach Abschnitt 4.3.2.2 ergibt sich der symmetrische Betrieb des Strom-
richters. Einen äußerst interessanten Effekt auf die Kondensatorspannungen zeigt in diesem
Fall der verwendete Kreisstrom: Der Maximalwert der Kondensatorspannungen wird deut-
lich reduziert im Vergleich zu dem kreisstromfreien Betrieb (von 1067 V auf 1016 V), und
der Minimalwert wird angehoben (von 928 V auf 951 V), so dass sich der Spannungsrip-
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Abbildung 4.6: Kondensatorspannungen und Schaltfunktionen für φ = 1
6
π, a = 1 und
v = 1,28 (rechte Spalte: h = 2, I2 = 250 A und φ2 = –4145π)
pel15 mehr als halbiert (von 139 V auf 65 V). Die Mittelwerte der Kondensatorspannungen16
betragen jeweils beim kreisstromfreien und kreisstrombehafteten Betrieb UCk,r ≈ 977,78 V
und UCk,r ≈ 978,73 V. Wird (4.64) auf einen M2C mit n Submodulen pro Zweig angepasst,
so ergibt sich im kreisstromfreien und kreisstrombehafteten Betrieb jeweils
UCk,r ≈ v
UDC
n
≈ 978,95 V. (4.67)
Dieses Ergebnis zeigt eine sehr gute Übereinstimmung der beiden Möglichkeiten der Mit-
telwertberechnung der Kondensatorspannungen und bestätigt damit (4.64). Die Schaltfunk-
tionen für den kreisstromfreien und kreisstrombehafteten Betrieb sind in den Abb. 4.6(c)
und (d) dargestellt. Diese sind durch (3.53) auf einen M2C mit n Submodulen pro Zweig
15Der Spannungsrippel ist die Differenz aus Maximal- und Minimalwert der Kondensatorspannung.
16Der arithmetische Mittelwert wird mit der mean-Funktion von MATLAB berechnet.
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angepasst. Dadurch ergibt sich, dass alle n Schaltfunktionen sk,r(t) eines Zweiges iden-
tisch sind. Die Schaltfunktionen der unterschiedlichen Zweige sind im Vergleich zueinan-
der identisch und entsprechend zeitlich verschoben. Die Werte der Schaltfunktionen erfül-
len die Bedingung aus (3.40), nämlich dass die Schaltfunktionen ausschließlich Werte aus
dem Intervall [0, 1] annehmen. Werden die Schaltfunktionen sk,r(t) für den kreisstromfreien
und kreisstrombehafteten Betrieb in Abb. 4.6(c) und (d) miteinander verglichen, so lassen
sich leichte Unterschiede in den Verläufen feststellen. Auch wenn beim kontinuierlichen
Modell aus der Wahl der Sollwerte der Gruppe I die Berechnung der Gruppe S (Schaltfunk-
tionen) erfolgt, so ist die Kausalkette eigentlich umgekehrt zu sehen: Aus dem Verlauf der
Gruppe S (Schaltfunktionen) sowie den Anfangswerten der Spulenströme und Kondensa-
torspannungen ergeben sich die Verläufe der Gruppe I (fünf Zweigströme und Sternpunkt-
spannung) und die Verläufe der Gruppe U (Kondensatorspannungen) (vgl. Abb. 3.7(c)).
Die Schaltfunktionen sind die Stellgrößen17 dieses elektrischen Systems. Die unterschied-
lichen Verläufe der Schaltfunktionen sk,r(t) aus Abb. 4.6(c) und (d) sind also zusammen
mit den Anfangswerten der Spulenströme und Kondensatorspannungen die Ursache dafür,
dass sich die entsprechenden Verläufe der Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und der Sternpunkt-
spannung uNM(t) sowie der Kondensatorspannungen uCk,r(t) ergeben. Mit den Größen der
Gruppen I, U und S ist das gesamte elektrische Netzwerk beschrieben und daraus lassen
sich alle möglichen Spannungen und Ströme des Netzwerks bestimmen.
Die kumulierten Zweigenergien Ek(t), deren mittelwertbefreite Version Ek(t)− Ek so-
wie die Zweigaugenblicksleistungen pzk(t) sind für den kreisstromfreien und kreisstrom-
behafteten Betrieb in Abb. 4.7 zu sehen. Dabei sind die kumulierten Zweigenergien Ek(t)
entsprechend (3.49) für alle sechs Zweige berechnet und in Abb. 4.7(a) und (b) dargestellt.
Die sechs Funktionen Ek(t) starten und enden jeweils beim selben Wert 0 J, so dass die
in den Kondensatoren gespeicherte Energie innerhalb einer Grundschwingungsperiode er-
halten bleibt. Zu beachten ist, dass die kumulierte Zweigenergie Ek(t) die aufgenommene
Energie aller Submodulkondensatoren CSM des k-ten Zweiges berücksichtigt. Dass deren
Verläufe bis auf eine zeitliche Verschiebung und deren Mittelwerte gleich sind, wird deut-
lich, wenn deren arithmetische Mittelwerte nach (4.60) bestimmt und von der kumulierten
Zweigenergie Ek(t) abgezogen werden. Die Verläufe der mittelwertbefreiten kumulierten
Zweigenergien Ek(t)− Ek sind in Abb. 4.7(c) und (d) zu sehen. Wird der kreisstromfreie
mit dem kreisstrombehafteten Betrieb verglichen, so lässt sich feststellen, dass der Energie-
rippel für den kreisstrombehafteten Betrieb deutlich kleiner ist. Dieser Sachverhalt korre-
spondiert über den nichtlinearen Zusammenhang, beschrieben durch (4.61), mit dem Kon-
densatorspannungsrippel. Die Überprüfung der Bedingung aus (4.63) für den Zusammen-
hang des arithmetischen Mittelwertes der Kondensatorspannung UCk und dem Skalierungs-
faktor v ergibt, dass der Wert (v UDC)
2 ca. 5-mal (kreisstromfreier Betrieb) bzw. 13-mal
(kreisstrombehafteter Betrieb) so groß ist, wie der Maximalwert des Betrages der um den
Faktor 2/C skalierten mittelwertfreien kumulierten ZweigenergieEk(t). Dies begründet die
hohe Genauigkeit der Abschätzung aus (4.64) bzw. (4.67). Eine physikalische Interpretation
der mittelwertbefreiten kumulierten Zweigenergie Ek(t)− Ek entsteht, wenn (4.59) in die
für den k-ten Zweig verallgemeinerte Version von (3.50) eingesetzt und nach der mittel-
17Im realen System sind die Stellgrößen die Schalterzustände.
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Abbildung 4.7: Kumulierte Zweigenergien, kumulierte Zweigenergien (mittelwertbefreit)
und Zweigaugenblicksleistungen für φ = 1
6
π, a = 1 und v = 1,28 (rechte
Spalte: h = 2, I2 = 250 A und φ2 = –4145π)
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Abbildung 4.8: Eingangsspannung des Stromrichters, Leiter-Leiter-Spannungen und
Zweigspannungen für φ = 1
6
π, a = 1 und v = 1,28 (rechte Spalte:
h = 2, I2 = 250 A und φ2 = –4145π)
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Abbildung 4.9: Zwischenkreisstrom, Phasenströme und Bestandteile des Zweigstroms
für φ = 1
6
π, a = 1 und v = 1,28 (rechte Spalte: h = 2, I2 = 250 A und
φ2 = –4145π)
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wertbefreiten kumulierten Zweigenergie Ek(t)− Ek aufgelöst wird. Es ergibt sich:
Ek(t)− Ek = ECk(t)−
1
2
C(v UDC)
2. (4.68)
Mit (4.68) folgt also, dass die mittelwertbefreite kumulierte Zweigenergie Ek(t)− Ek
der gespeicherten Energie ECk(t) in allen Submodulkondensatoren CSM des k-ten Zwei-
ges abzüglich des konstanten Wertes 1
2
C(v UDC)
2 entspricht. Die Zweigaugenblicksleistun-
gen pzk(t), die entsprechend (3.51) berechnet werden, zeigen in Abb. 4.7(e) und (f), dass die
Energieentnahme und -zufuhr bei den SubmodulkondensatorenCSM mit entsprechend gerin-
gerer Leistung im kreisstrombehafteten Betrieb abläuft. Es lässt sich also zusammenfassend
feststellen, dass durch die Wahl der Kreisströme Energieflüsse im Stromrichter gesteuert
werden können.
Die Eingangsspannung des Stromrichters uAB(t), die Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t),
uVW(t) und uWU(t) sowie die Zweigspannungen uzk(t) sind in Abb. 4.8 dargestellt. Die
Eingangsspannungen uAB(t) für den kreisstromfreien und kreisstrombehafteten Betrieb in
den Abb. 4.8(a) und (b) weisen in diesem Fall einen konstanten Verlauf auf. Die Leiter-
Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) in den Abb. 4.8(c) und (d) zeigen einen
symmetrischen Betrieb der elektrischen Maschine und erfüllen die Vorgabe des Effektiv-
werts der Grundschwingung von aU = 4,16 kV aus Tab. 4.1. Die entsprechenden Verläufe
für den kreisstromfreien und kreisstrombehafteten Betrieb sind dabei identisch. Die Zweig-
spannungen uzk(t) in den Abb. 4.8(e) und (f) zeigen wiederum jeweils gleiche Verläufe,
wenn die entsprechende zeitliche Verschiebung berücksichtigt wird. Allerdings sind die Ver-
läufe der Zweigspannungen uzk(t) im kreisstromfreien und kreisstrombehafteten Betrieb in
diesem Fall nicht identisch, auch wenn es in dieser Auflösung so zu sein scheint. Denn die
Verläufe der Zweigströme iLk(t) werden durch die Spannungen über den Zweigspulen L
bestimmt. Und die Spannungen über den Zweigspulen L werden durch die Zweigspannun-
gen uzk(t) erzeugt (sowie die durch die Zweigströme iLk(t) erzeugten Spannungsabfälle
über den Zweigwiderständen R). Um nun unterschiedliche Zweigströme iLk(t) (kreisstrom-
frei und kreisstrombehaftet) zu erhalten, müssen also auch die Spannungen über den Zweig-
spulen L und damit auch die Zweigspannungen uzk(t) unterschiedlich sein. Der Unterschied
ist umso größer, je größer der Wert der Zweiginduktivität L ist.
Der Zwischenkreisstrom id(t), die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) sowie die Be-
standteile des Zweigstroms iL1(t) sind in Abb. 4.9 zu sehen. Dabei ist der Zwischenkreis-
strom id(t) ein konstanter Strom, der allerdings für den kreisstromfreien und kreisstrombe-
hafteten Betrieb (Abb. 4.9(a) und (b)) einen geringfügig unterschiedlichen Wert nach (4.57)
besitzt, auch wenn es in der dargestellten Auflösung nicht so erscheint. Grund für den un-
terschiedlichen Wert ist der Kreisstromanteil, der im Radikand von (4.57) auftritt und der
zusätzliche Verluste im Zweigwiderstand R erzeugt. In diesem Zusammenhang wird auch
deutlich, dass die Eingangsspannungen des Stromrichters uAB(t) in Abb. 4.8(a) und (b) nicht
identisch sind, weil sie sich beispielsweise mit
uAB(t) = UDC −Rdid(t)− Ld
did(t)
dt
(4.69)
berechnen. Die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) für den kreisstromfreien und kreis-
strombehafteten Betrieb sind in den Abb. 4.9(c) und (d) zu sehen. Sie sind für beide Be-
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triebsarten identisch und erfüllen die Vorgabe aus Tab. 4.1, nämlich dass der Effektivwert
der Grundschwingung I = 600 A beträgt. Die Stromverläufe zeigen einen symmetrischen
Betrieb der elektrischen Maschine. Die einzelnen Bestandteile des Zweigstroms iL1(t) sind
in den Abb. 4.9(e) und (f) zu sehen. Dieser setzt sich nach (4.1) für den kreisstromfreien
Betrieb aus zwei und für den kreisstrombehafteten Betrieb aus drei Anteilen zusammen:
1. einem Drittel des Zwischenkreisstromes id(t), 2. der Hälfte des Phasenstromes iU(t) und
3. dem Kreisstrom iKR1(t). In den Abb. 4.9(e) und (f) sind ausgehend von den erzeugten
Zweigströmen iL1(t) . . . iL5(t) die einzelnen Bestandteile mittels (3.15), (3.16) und (4.7)
berechnet und entsprechend skaliert dargestellt worden. Der kreisstromfreie Betrieb zeigt
einen Kreisstrom iKR1(t) = 0 A18, und der kreisstrombehaftete Betrieb zeigt einen Kreis-
strom nach (4.14) mit den entsprechenden vorgegebenen Werten, der sich zu
iKR1(t) = 250 A· sin
(
2ωt+
41
45
π
)
(4.70)
ergibt.
Zusammenfassend lässt sich festhalten, dass mit Hilfe des kontinuierlichen Modells cha-
rakteristische Verläufe des Stromrichters gezeigt wurden. Dabei wurden Ströme, Spannun-
gen, Schaltfunktionen sowie die kumulierten Zweigenergien und Zweigaugenblicksleis-
tungen dargestellt. Die gezeigten Verläufe bestätigen die Anfangswertberechnung für den
„energiesymmetrischen Zustand“ (eingeschwungener Zustand). Außerdem wurde die Nä-
herung von (4.64) jeweils anhand eines kreisstromfreien und eines kreisstrombehafteten Be-
triebs überprüft und damit auch eine anschauliche Erklärung des Skalierungsparameters v
gegeben. Die gleichen Verläufe (bis auf eine zeitliche Verschiebung) der mittelwertbefreiten
kumulierten Zweigenergien Ek(t)− Ek bestätigen, dass sich unabhängig von der Wahl der
Anfangswerte der Kondensatorspannungen uCk,r(t) die Energieänderungen der Submodul-
kondensatoren CSM in den einzelnen Zweigen ergeben (für Zweig 1 siehe (3.49)). Werden
Kreisströme verwendet, so lassen sich dadurch die Verläufe der Zweigströme iLk(t), der
Kondensatorspannungen uCk,r(t) und damit auch die Energieänderungen der Submodul-
kondensatoren CSM signifikant beeinflussen.
4.4.2 Vergleich des kontinuierlichen und des diskreten Modells
Nachdem die charakteristischen Verläufe des M2Cs mit dem kontinuierlichen Modell ge-
zeigt und analysiert wurden, wird in diesem Abschnitt ein Vergleich der Verläufe des kon-
tinuierlichen und des diskreten Modells vorgenommen und die Unterschiede herausgear-
beitet. Dabei werden die gleichen Strom-, Spannungs-, Leistungs-, Energie- und Schalt-
funktionsverläufe wie in Abschnitt 4.4.1 betrachtet, jedoch jeweils einmal mit dem konti-
nuierlichen und diskreten Modell berechnet und zum Vergleich gegenüber gestellt. Es wird
ein generatorischer Betrieb der elektrischen Maschine mit einem Phasenwinkel von φ = π
angenommen, so dass elektrische Energie von der Maschine zum Netz transportiert wird.
Der Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung beträgt a = 0,7. Für den Skalierungsfak-
tor der Kondensatorspannung wird ein Wert von v = 1,15 gewählt. Als Kreisstrom wird
18Ein Kreisstrom von iKR1(t) = 0 A wird als kreisstromfrei bezeichnet.
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eine 4. Harmonische (h = 4) mit einer Amplitude von I4 = 150 A und einer Phasen-
verschiebung von φ4 = 59π erzeugt. Für das diskrete Modell wird eine PWM-Frequenz
von fPWM = 5000 Hz verwendet. Als Parameter für das Abklingen der Fehlerfunktion beim
Verfahren der Schaltsignalerzeugung wird ein Wert von kL = 5000 gewählt. Die Mindest-
zeit19 für die IGBT-Module beträgt Tmin = 10µs. Es wird der „energiesymmetrische Zu-
stand“ mit Hilfe der Anfangswerte aus Abschnitt 4.3.2 bestimmt und die Ergebnisse einer
Grundschwingungsperiode 2π
ω
= 20 ms in der linken Spalte für das kontinuierliche Modell
und in der rechten Spalte für das diskrete Modell dargestellt.
Die grundsätzlichen Unterschiede des kontinuierlichen und des diskreten Modells werden
an dieser Stelle zum besseren Verständnis noch einmal zusammengefasst. Das kontinuier-
liche Modell verwendet kontinuierliche Schaltfunktionen sk(t), die Werte aus dem Inter-
vall [0, 1] annehmen können. Durch die Festlegung von sechs Verläufen (z. B. Gruppe I)
entsprechend Abb. 3.7 sind alle anderen zwölf Verläufe eindeutig berechenbar. Dadurch,
dass kontinuierliche Schaltfunktionen sk(t) verwendet werden, werden alle Sollwerte ex-
akt eingestellt. Deshalb benötigt das kontinuierliche Modell auch keine Zweigstromregel-
ung. Das diskrete Modell besitzt nur diskrete Schaltfunktionen sk,r(t), die ausschließlich
die diskreten Werte 0 oder 1 annehmen können. Die Schaltfunktionen werden zunächst mit
den Gleichungen des kontinuierlichen Modells (z. B. (3.45) für Zweig 1) berechnet. Diese
kontinuierlichen Schaltfunktionen können jedoch nicht exakt im diskreten Modell einge-
stellt werden, weil erstens eine Erweiterung auf n Submodule pro Zweig vorgenommen
wurde und zweitens nur diskrete Schaltfunktionen sk,r(t) existieren. Damit würden sich
Abweichungen von den Sollwerten ergeben. Deshalb wird eine Zweigstromregelung in Ab-
schnitt 4.2 implementiert, die diese Abweichungen ausgleicht.
In Abb. 4.10 sind die sechs Zweigströme iLk(t) und die Sternpunktspannung uNM(t) ab-
gebildet. Werden die Zweigströme iLk(t) des kontinuierlichen Modells mit den Zweigströ-
men iLk(t) des diskreten Modells verglichen, so zeigt sich eine sehr gute Übereinstimmung
der Verläufe bei den niedrigen Harmonischen (Gleichanteil, Grundschwingung und 4. Har-
monische). Die Verläufe der Zweigströme iLk(t) des diskreten Modells enthalten jedoch
zusätzlich höherfrequente Anteile, die sich allerdings klein gegenüber den dominanten nie-
derfrequenten Anteilen darstellen. Diese höherfrequenten Anteile entstehen dadurch, dass
beispielsweise die Schaltfunktionen sk,r(t) keine kontinuierlichen, sondern nur die diskre-
ten Werte 0 und 1 annehmen können. Damit können die vom kontinuierlichen Modell gefor-
derten Werte, die sich im Allgemeinen von 0 und 1 unterscheiden, nicht eingestellt werden.
Dem Fehler, der dabei entsteht, wird allerdings durch die Zweigstromregelung im Verfahren
der Schaltsignalerzeugung entgegengewirkt, so dass sich der aktuelle Wert der Zweigströ-
me um den Sollwert herum in einem bestimmten Stromband bewegt. Die Sternpunktspan-
nung uNM(t) ist in den Abb. 4.10(c) und (d) dargestellt. Das kontinuierliche Modell erfüllt
die Vorgabe aus (4.45) exakt, wohingegen der Verlauf des diskreten Modells zusätzliche
höherfrequente Anteile zur 3. Harmonischen enthält. Wiederum sind die höherfrequenten
Anteile auf die diskreten Schaltfunktionen sk,r(t) bei einer endlichen Schaltfrequenz zu-
rückzuführen.
19Die Mindestzeit Tmin, die in Abschnitt 4.2 definiert ist, beschreibt die minimale Zeit, die ein Submodul aus-
oder eingeschaltet bleibt.
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Abbildung 4.10: Zweigströme und Sternpunktspannung für φ = π, a = 0,7, v = 1,15,
h = 4, I4 = 150 A und φ4 = 59π (rechte Spalte: fPWM = 5000 Hz,
kL = 5000 und Tmin = 10µs)
Die Kondensatorspannungen uCk,r(t) und die Mittelwerte der Schaltfunktionen eines
Zweiges sind in Abb. 4.11 zu sehen. Dabei sind die Kondensatorspannungen uCk,r(t) ei-
nes Zweiges beim kontinuierlichen Modell identisch und liegen somit in Abb. 4.11(a) über-
einander. Die Kondensatorspannungen uCk,r(t) eines Zweiges sind beim diskreten Modell
in Abb. 4.11(b) nicht identisch. Die n = 8 Kondensatorspannungen uCk,r(t) eines Zwei-
ges sind dabei jeweils in der gleichen Farbe dargestellt. In Abb. 4.11(b) ist deutlich die
Auswirkung des Symmetrierungsalgorithmus aus Abschnitt 2.2.2 zu erkennen: Die Kon-
densatorspannungen uCk,r(t) eines Zweiges sind zwar nicht identisch, aber sie liegen in
einem bestimmten Spannungsband. Dieses Spannungsband wird umso kleiner, je größer
die PWM-Frequenz fPWM gewählt wird. Die Schaltfunktionen des kontinuierlichen und dis-
kreten Modells sind in den Abb. 4.11(c) und (d) zu sehen. Dabei sind nicht die einzelnen
Schaltfunktionen sk,r(t) eines Submoduls, sondern die Mittelwerte der Schaltfunktionen ei-
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Abbildung 4.11: Kondensatorspannungen und Mittelwerte der Schaltfunktionen für
φ = π, a = 0,7, v = 1,15, h = 4, I4 = 150 A und φ4 = 59π (rechte
Spalte: fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs)
nes Zweiges dargestellt, die mit
sk(t) =
1
n
n∑
r=1
sk,r(t) (4.71)
berechnet werden. Die Darstellung wurde so vorgenommen, dass die Ergebnisse des kon-
tinuierlichen und diskreten Modells besser verglichen werden können. Denn die diskreten
Schaltfunktionen stellen nur die Werte 0 und 1 dar. Die Mittelwerte der Schaltfunktion-
en sk(t) des kontinuierlichen Modells (Abb. 4.11(c)) sind identisch mit den Schaltfunktion-
en sk,r(t) der einzelnen Submodule eines Zweiges, da alle Schaltfunktionen sk,r(t) eines
Zweiges gleich sind (vgl. mit (3.53)). Die Mittelwerte der Schaltfunktionen sk(t) des dis-
kreten Modells (Abb. 4.11(d)) enthalten maximal n+ 1 = 9 diskrete Stufen, von denen in
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diesem Fall nur sieben verwendet werden, da die Schaltfunktionen weit genug entfernt von
ihren Randwerten 0 und 1 verlaufen.
Die kumulierten ZweigenergienEk(t), deren mittelwertbefreite VerläufeEk(t)− Ek und
die Zweigaugenblicksleistungen pzk(t) sind in Abb. 4.12 zu sehen. Die kumulierten Zweig-
energien Ek(t) des kontinuierlichen Modells in Abb. 4.12(a) sind entsprechend (3.49) be-
rechnet worden. Für die Verläufe beim diskreten Modell in Abb. 4.12(b) wurden entspre-
chend (3.50) die kumulierten Zweigenergien mit
Ek(t) =
1
2
C
(
(uCk(t))
2 − (uCk(0))2
)
(4.72)
mit Hilfe von (4.33), (4.65) und (4.66) berechnet. Der Vergleich der Verläufe des konti-
nuierlichen und diskreten Modells zeigt eine sehr gute Übereinstimmung. Die mittelwert-
befreiten kumulierten Zweigenergien Ek(t)− Ek in Abb. 4.12(c) und (d) zeigen, dass die
Energieaufnahme bzw. -abgabe aus den Submodulkondensatoren CSM für alle sechs Zweige
symmetrisch erfolgt. Dabei stellen die Zweigaugenblicksleistungen pzk(t), die entsprechend
(3.51) bzw. mit
pzk(t) = uzk(t)·iLk(t) (4.73)
berechnet werden, in den Abb. 4.12(e) und (f) dar, mit welcher Leistung die Energieaufnah-
me bzw. -abgabe aus den Submodulkondensatoren CSM abläuft. Auch bei dieser Darstellung
zeigt sich eine sehr gute Übereinstimmung der Verläufe des kontinuierlichen und des dis-
kreten Modells im niedrigen Frequenzbereich. Die höherfrequenten Anteile beim diskreten
Modell sind auf die diskreten Schaltfunktionen sk,r(t) zurückzuführen.
In Abb. 4.13 sind die Eingangsspannung des Stromrichters uAB(t), die Leiter-Leiter-
Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) sowie die Zweigspannungen uzk(t) dargestellt. Die
Eingangsspannung des Stromrichters uAB(t) des kontinuierlichen Modells in Abb. 4.13(a)
weist einen konstanten Verlauf auf, wohingegen in dem Verlauf des diskreten Modells
in Abb. 4.13(b) abermals höherfrequente Anteile entstehen. Die Leiter-Leiter-Spannun-
gen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) in den Abb. 4.13(c) und (d) erfüllen die Vorgaben aus
Tab. 4.1 und der Wahl des Aussteuergrades der Leiter-Leiter-Spannungen a = 0,7, so dass
der Effektivwert der Grundschwingung aU ≈ 2,912 kV beträgt. Die Verläufe beim kontinu-
ierlichen Modell bestehen ausschließlich aus dem Grundschwingungsanteil. Beim diskreten
Modell setzen sich die Verläufe aus einer Vielzahl einzelner Spannungsstufen zusammen,
so dass auch höherfrequente Anteile auftreten. Eine genauere Analyse der Anzahl der Span-
nungsstufen erfolgt in Abschnitt 4.4.5. Die Zweigspannungen uzk(t) in den Abb. 4.13(e)
und (f) zeigen jeweils die Summenspannungen aller Submodule eines Zweiges. Beim kon-
tinuierlichen Modell ergeben sich stetige Verläufe, wohingegen sich beim diskreten Modell
maximal n+ 1 = 9 diskrete Spannungsstufen entsprechend der aktuellen Werte der Kon-
densatorspannungen uCk,r(t) ergeben. Entsprechend der sieben Stufen der Mittelwerte der
Schaltfunktionen sk(t) ergeben sich auch sieben Stufen in den Zweigspannungen uzk(t). Da-
bei sind die Spannungsstufen aufgrund der schwankenden Kondensatorspannungen uCk,r(t)
in Abb. 4.11(b) nicht konstant, sondern ändern kontinuierlich ihre Spannungshöhe.
Der Zwischenkreisstrom id(t), die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) sowie die Be-
standteile des Zweigstroms iL1(t) sind in Abb. 4.14 zu sehen. Der Zwischenkreisstrom id(t)
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Abbildung 4.12: Kumulierte Zweigenergien, kumulierte Zweigenergien (mittelwertbefreit)
und Zweigaugenblicksleistungen für φ = π, a = 0,7, v = 1,15, h = 4,
I4 = 150 A und φ4 = 59π (rechte Spalte: fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und
Tmin = 10µs)
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Abbildung 4.13: Eingangsspannung des Stromrichters, Leiter-Leiter-Spannungen und
Zweigspannungen für φ = π, a = 0,7, v = 1,15, h = 4, I4 = 150 A und
φ4 =
5
9
π (rechte Spalte: fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs)
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Abbildung 4.14: Zwischenkreisstrom, Phasenströme und Bestandteile des Zweigstroms für
φ = π, a = 0,7, v = 1,15, h = 4, I4 = 150 A und φ4 = 59π (rechte Spalte:
fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs)
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des kontinuierlichen Modells in Abb. 4.14(a) ist konstant und besitzt einen negativen Wert
von id(t) ≈ −500 A. Der negative Zwischenkreisstrom id(t) bedeutet, dass das Netz Energie
aufnimmt, da die dreiphasige elektrische Maschine generatorisch arbeitet. Der Zwischen-
kreisstrom id(t) des diskreten Modells in Abb. 4.14(b) besitzt zusätzlich zu dem negativen
Gleichanteil geringfügige Anteile höherfrequenter Harmonischer. Die Phasenströme iU(t),
iV(t) und iW(t) erfüllen die Vorgaben aus Tab. 4.1, so dass der Effektivwert der Grund-
schwingung I = 600 A beträgt. Die Verläufe des kontinuierlichen Modells in Abb. 4.14(c)
enthalten lediglich den Grundschwingungsanteil, wohingegen die Verläufe beim diskreten
Modell in Abb. 4.14(d) zusätzlich geringe Anteile höherfrequenter Harmonischer enthalten,
die bei der gewählten Auflösung nicht sichtbar sind. Die einzelnen Bestandteile des Zweig-
stroms iL1(t) des 1. Zweiges zeigen die Abb. 4.14(e) und (f). Die drei Bestandteile nach
(4.1) (ein Drittel des Zwischenkreisstroms id(t), die Hälfte des Phasenstroms iU(t) sowie
der Kreisstrom iKR1(t)) sind dabei mit (3.15), (3.16) und (4.7) berechnet und entsprechend
skaliert dargestellt worden. Der Kreisstrom iKR1(t) ergibt sich beim kontinuierlichen Modell
in Abb. 4.14(e) entsprechend den Vorgaben als eine 4. Harmonische nach
iKR1(t) = 150 A· sin
(
4ωt− 5
9
π
)
. (4.74)
Bei den Verläufen des diskreten Modells in Abb. 4.14(f) entstehen zusätzliche höherfre-
quente Harmonische in allen Stromanteilen.
Als Ergebnis dieses Vergleichs lassen sich die folgenden Punkte nennen: Das kontinuier-
liche Modell besitzt im Vergleich zum diskreten Modell einen wesentlich geringeren Re-
chenaufwand. Am schnellsten lassen sich die Berechnungen durchführen, wenn die Wahl
der Zeitverläufe aus der Gruppe I nach (3.42) erfolgt (Abb. 3.7(a)). Beispielsweise ergibt
sich bei n = 8 eine Verkürzung der Rechenzeit um den Faktor 20. Die Rechenzeitverkür-
zung fällt umso stärker ins Gewicht, je größer die Anzahl der Submodule pro Zweig n
ist. Wird eine andere Wahl der Zeitverläufe z. B. aus der Gruppe S nach (3.44) getroffen,
so lässt sich das Differenzialgleichungssystem (3.13) nicht analytisch lösen, und es müs-
sen entsprechende nummerische Integrationsverfahren zur Lösung eingesetzt werden, die
zusätzliche Rechenzeit in Anspruch nehmen. Das kontinuierliche Modell bietet weiteres
Optimierungspotenzial, um die Rechenzeit zu verkürzen. Bei einem symmetrischen Betrieb
genügt es beispielsweise, die Verläufe des 1. Zweiges zu berechnen und durch entspre-
chende zeitliche Verschiebung für die anderen fünf Zweige zu interpretieren. Das diskrete
Modell hat den Vorteil, dass es die reale Schaltung genauer nachbildet als das kontinuier-
liche Modell. Denn ein IGBT-Modul wird in der Praxis in den zwei Zuständen aus- und
eingeschaltet betrieben. Dabei ist an dieser Stelle anzumerken, dass das diskrete Modell
die Schaltvorgänge nicht modelliert und somit ideal schaltet. Durch diese diskreten Schalt-
zustände entstehen im vorliegenden Fall zusätzlich zu den gewünschten niederfrequenten
Harmonischen höherfrequente Harmonische in den Strömen und Spannungen. Dabei gilt, je
höher die PWM-Frequenz fPWM gewählt wird, desto kleiner sind die höherfrequenten Har-
monischen und umso ähnlicher sind die Ergebnisse des kontinuierlichen und diskreten Mo-
dells. Die Simulationsergebnisse des diskreten Modells zeigen, dass der in Abschnitt 2.2.2
beschriebene Symmetrierungsalgorithmus dazu führt, dass sich die Kondensatorspannun-
gen uCk,r(t) eines Zweiges innerhalb eines bestimmten Spannungsbandes bewegen. Aller-
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dings ist an dieser Stelle anzumerken, dass die Kondensatorspannung uCk,r(t) nicht wie
die fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und die Sternpunktspannung uNM(t) geregelt werden.
Das kann dazu führen, dass bei Simulationen über mehrere Grundschwingungsperioden 2π
ω
ein Auseinanderdriften der summierten Kondensatorspannungen eines Zweiges uCk(t) nach
(4.33) auftritt, wobei die Kondensatorspannungen uCk,r(t) innerhalb eines Zweiges symme-
triert bleiben. Es ist also notwendig, Verfahren zu entwickeln, mit denen die Kondensator-
energien gezielt verschoben werden können. Einige Möglichkeiten der Energieverschiebung
werden in Abschnitt 4.4.3 vorgestellt.
4.4.3 Möglichkeiten der Verschiebung der gespeicherten
Energie der Submodulkondensatoren
Anders als beispielsweise der 2L-VSC enthält der M2C keinen zentralen kapazitiven Ener-
giespeicher im Zwischenkreis, sondern eine Vielzahl von Submodulkondensatoren CSM, die
gleichmäßig auf die sechs Zweige verteilt sind. Der Symmetrierungsalgorithmus aus Ab-
schnitt 2.2.2 sorgt dabei dafür, dass alle Kondensatorspannungen uCk,r(t) eines Zweiges zu
jedem Zeitpunkt etwa den gleichen Spannungswert besitzen. Die Anfangswertbestimmung
in Abschnitt 4.3.2.2 hat ergeben, dass für den „energiesymmetrischen Zustand“ des M2Cs
die Anfangswerte uCk(0) der summierten Kondensatorspannungen eines Zweiges im Ver-
gleich zu den anderen Zweigen einen im Allgemeinen unterschiedlichen Anfangswert nach
(4.59) besitzen müssen. Um also eine bestimmte Energieverteilung der Submodulkonden-
satoren CSM auf die sechs Zweige zu gewährleisten, ist es notwendig, die Kondensatorener-
gien bzw. -spannungen fortlaufend zu überwachen und bei auftretenden Unsymmetrien in
der Verteilung entsprechende Energieverschiebungen vorzunehmen. Als Gründe für eine un-
symmetrische Energieverteilung auf die Zweige sind beispielsweise Lastunsymmetrien und
Verlustunsymmetrien, die durch Exemplarstreuungen der Bauteile und -elemente entstehen
können, zu nennen.
Im Folgenden werden drei Möglichkeiten der Verschiebung der in den Submodulkon-
densatoren gespeicherten Energie aufgezeigt, von denen die ersten beiden durch Simulati-
onsexperimente verifiziert werden. Die erste Möglichkeit der Energieänderung der Submo-
dulkondensatoren betrifft die gespeicherte Energie einer Stromrichterphase. Dabei wird der
Anteil des Zwischenkreisstroms id(t) der betreffenden Stromrichterphase im Vergleich zu
den Anteilen des Zwischenkreisstromes der anderen Stromrichterphasen für ein Zeitintervall
angehoben bzw. abgesenkt, so dass sich eine Erhöhung bzw. Absenkung der gespeicherten
Energie in den Submodulkondensatoren CSM der betroffenen Stromrichterphase ergibt. Bei
der zweiten Möglichkeit der Energieänderung wird die gespeicherte Energie zwischen ei-
nem oberen und unteren Zweig einer Stromrichterphase verschoben. Dazu wird der Anteil
des Phasenstromes nicht zu gleichen Teilen auf den oberen und unteren Zweig aufgeteilt,
sondern das Verhältnis geändert. Die dritte Möglichkeit, die Energie in den Submodulkon-
densatoren zu ändern, besteht darin, den Einfluss der Sternpunktspannung uNM(t) auf die
Energieverschiebung zu nutzen. Der Einfluss wird anhand von den grundlegenden Glei-
chungen gezeigt, jedoch in dieser Arbeit nicht genauer untersucht.
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4.4.3.1 Änderung der gespeicherten Energie einer Stromrichterphase
In Abschnitt 4.3.2 wurde berechnet, wie die Anfangswerte der Spulenströme und Konden-
satorspannungen gewählt werden müssen, damit sich der „energiesymmetrische Zustand“
des Systems einstellt. Wird der „energiesymmetrische Zustand“ des Systems eingestellt, so
ergibt sich mit dem kontinuierlichen Modell exakt ein 2π
ω
–periodischer Betrieb. Innerhalb
einer Grundschwingungsperiode ändern sich zwar die Spulenströme und Kondensatorspan-
nungen, aber Anfangswert und Endwert sind dabei jeweils exakt gleich. Das bedeutet, dass
die gespeicherte Energie innerhalb einer Grundschwingungsperiode erhalten bleibt.
Bemerkenswerterweise hat dabei die kumulierte Zweigenergie Ek(t), die die seit dem
Zeitpunkt t = 0 aufgenommene bzw. abgegebene Energiemenge aus dem Kondensa-
tor C beschreibt, keine Abhängigkeit von den Anfangswerten der Kondensatorspannun-
gen uCk,r(0), sondern hängt von den Verläufen der fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und
der Sternpunktspannung uNM(t) ab (siehe dazu beispielsweise (3.49) für E1(t)). Eine Ener-
gieänderung der Submodulkondensatoren CSM kann also durch eine Änderung der fünf
Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und der Sternpunktspannung uNM(t) bewirkt werden.
Im Folgenden wird ein Simulationsexperiment mit dem diskreten Modell durchgeführt,
bei dem fünf Grundschwingungsperioden 52π
ω
= 100 ms simuliert werden. Als Sollwerte
werden die fünf Zweigströme
iL1,soll(t) =
1
3
Id +
1
2
iU(t) (4.75)
iL2,soll(t) =
1
3
Id −
1
2
iU(t) (4.76)
iL3,soll(t) =
1
3
idV(t) +
1
2
iV(t) (4.77)
iL4,soll(t) =
1
3
idV(t)−
1
2
iV(t) (4.78)
iL5,soll(t) =
1
3
Id +
1
2
iW(t) (4.79)
mit
idV(t) :=

Id : für 0 ms ≤ t < 20 ms
1,3·Id : für 20 ms ≤ t < 40 ms
Id : für 40 ms ≤ t < 60 ms
0,7·Id : für 60 ms ≤ t < 80 ms
Id : für 80 ms ≤ t < 100 ms
(4.80)
sowie die Sternpunktspannung uNM,soll(t) nach (4.45) verwendet. Dabei entspricht der
Gleichstrom Id dem Anfangswert des Zwischenkreisstromes id(t) für den „energiesymme-
trischen Zustand“ nach (4.57). Die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) werden entspre-
chend mit (4.11)–(4.13) erzeugt. Bei diesem Simulationsexperiment wird die gespeicherte
Energie in den Submodulkondensatoren CSM der Stromrichterphase V geändert. Dazu wird
in der ersten Grundschwingungsperiode (von 0 ms bis 20 ms) zunächst der „energiesymme-
trische Zustand“ mit den entsprechenden Anfangswerten der Spulenströme und Kondensa-
torspannungen simuliert. In der zweiten Grundschwingungsperiode (von 20 ms bis 40 ms)
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wird der Gleichanteil der Zweigströme iL3(t) und iL4(t) um 30% erhöht (siehe (4.80)). An-
schließend wird in der dritten Grundschwingungsperiode (von 40 ms bis 60 ms) wieder der
ursprüngliche Gleichanteil Id in den Zweigströmen iL3(t) und iL4(t) eingestellt, der in der
vierten Grundschwingungsperiode (von 60 ms bis 80 ms) um 30% abgesenkt wird. Als Letz-
tes wird in der fünften Grundschwingungsperiode (von 80 ms bis 100 ms) wieder der Wert
des Gleichanteils Id für den „energiesymmetrischen Zustand“ verwendet. Als zusätzliche
Einstellungen zu den in Tab. 4.1 aufgeführten Größen werden der Phasenwinkel φ = 0, der
Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung a = 0,7, der Skalierungsfaktor der Kondensator-
spannung v = 1,00, die PWM-Frequenz fPWM = 5000 Hz, der Parameter für das Abklingen
der Fehlerfunktion beim Verfahren der Schaltsignalerzeugung kL = 5000 und die Mindest-
zeit der IGBT-Module Tmin = 10µs gewählt.
In Abb. 4.15 sind die sechs Zweigströme iLk(t), die Sternpunktspannung uNM(t) und die
48 Kondensatorspannungen uCk,r(t) zu sehen. Die Verläufe der sechs Zweigströme iLk(t)
in Abb. 4.15(a) sind in der ersten, dritten und fünften Grundschwingungsperiode nahezu
gleich, wenn die entsprechende zeitliche Verschiebung der unterschiedlichen Zweige be-
rücksichtigt wird. In der zweiten und vierten Grundschwingungsperiode (von 20 ms bis
40 ms und 60 ms bis 80 ms) sind die Gleichanteile der Zweigströme iL3(t) und iL4(t) im Ge-
gensatz zu den anderen Zweigströmen entsprechend der Vorgabe aus (4.80) jeweils um 30%
(etwa 50 A) angehoben bzw. abgesenkt. Die Sternpunktspannung uNM(t) in Abb. 4.15(b)
bleibt von diesen Änderungen nahezu unberührt und folgt dem Sollwert aus (4.45). Die
Auswirkungen der Änderung der Gleichstromanteile der Zweigströme iL3(t) und iL4(t)
auf die Kondensatorspannungen uCk,r(t) der Submodulkondensatoren CSM ist deutlich in
Abb. 4.15(c) zu erkennen. In der ersten Grundschwingungsperiode sind die Verläufe der
Kondensatorspannungen uCk,r(t) innerhalb eines Zweiges durch den Symmetrierungsal-
gorithmus nahezu gleich. Werden die Kondensatorspannungen uCk,r(t) der unterschiedli-
chen Zweige miteinander verglichen, so ergibt sich die entsprechende zeitliche Verschie-
bung zueinander. In der zweiten Grundschwingungsperiode werden die Kondensatorspan-
nungen uC3,r(t) und uC4,r(t) des 3. und 4. Zweiges um etwa 94 V angehoben (und da-
mit auch entsprechend die gespeicherte Energie in den Submodulkondensatoren CSM). Die
Kondensatorspannungen der anderen Zweige bleiben davon nahezu unberührt. In der drit-
ten Grundschwingungsperiode werden die Kondensatorspannungen uCk,r(t) auf ihren je-
weiligen Niveaus gehalten. Der M2C befindet sich nicht mehr im „energiesymmetrischen
Zustand“. In diesem Zustand der Energieverteilung könnte der M2C dauerhaft weiter be-
trieben werden. Jedoch hat dies eine unsymmetrische Belastung der Bauelemente der unter-
schiedlichen Zweige zur Folge. In der vierten Grundschwingungsperiode werden durch das
Absenken der Gleichanteile in den Zweigströmen iL3(t) und iL4(t) die Kondensatorspannun-
gen uC3,r(t) und uC4,r(t) wieder etwa auf ihr anfängliches Niveau gebracht. Danach befindet
sich der M2C ab der fünften Grundschwingungsperiode wieder im „energiesymmetrischen
Zustand“.
Die Schaltfunktionen s∗k(t), die Eingangsspannung des Stromrichters uAB(t) und die Lei-
ter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) sind in Abb. 4.16 dargestellt. Um die
unterschiedlichen Auswirkungen auf die Schaltfunktionen der einzelnen Zweige besser her-
auszuarbeiten, wurden in Abb. 4.16(a) die gehaltenen Schaltfunktionen s∗k(t) im Modula-
tor (vgl. Abschnitt 4.2) dargestellt. Aus den gehaltenen Schaltfunktionen s∗k(t), die einen
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Abbildung 4.15: Zweigströme, Sternpunktspannung und Kondensatorspannungen des dis-
kreten Modells für φ = 0, a = 0,7, v = 1,00, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000
und Tmin = 10µs
81
4 Analyse und Simulation des Modularen Mehrpunktstromrichters
0 20 40 60 80 100
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
t in ms
 
 
s1
∗(t) s3
∗(t) s5
∗(t)
s2
∗(t) s4
∗(t) s6
∗(t)
(a) Gehaltene Schaltfunktionen
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Abbildung 4.16: Gehaltene Schaltfunktionen, Eingangsspannung des Stromrichters und
Leiter-Leiter-Spannungen des diskreten Modells für φ = 0, a = 0,7,
v = 1,00, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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Abbildung 4.17: Zwischenkreisstrom, Phasenströme und kumulierte Zweigenergien (mit-
telwertbefreit) des diskreten Modells für φ = 0, a = 0,7, v = 1,00,
fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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kontinuierlichen Wert aus [0, 1] annehmen können, werden im Modulator die diskreten
Schaltfunktionen sk,r(t) erzeugt, die nur die Werte 0 oder 1 annehmen können. In der
ersten Grundschwingungsperiode sind die sechs Schaltfunktionen s∗k(t) nahezu gleich. In
der zweiten Grundschwingungsperiode verringern sich die Maximalwerte der Verläufe der
Schaltfunktionen s∗3(t) und s
∗
4(t). Dieser Sachverhalt ist im Zusammenhang mit der Ver-
größerung der Kondensatorspannungen in Zweig 3 und 4 zu sehen. Da der Zustand des
M2Cs in der dritten Grundschwingungsperiode erhalten bleibt, sind die Werte der Schalt-
funktionen zu den Zeitpunkten t = 40 ms und t = 60 ms gleich: sk(40 ms) = sk(60 ms). In
der vierten Grundschwingungsperiode erhöhen sich die Maximalwerte der Schaltfunktion-
en s∗k(t) wieder, so dass in der fünften Grundschwingungsperiode der „energiesymmetrische
Zustand“ etwa wieder erreicht wird. Damit weisen die sechs Schaltfunktionen wieder un-
gefähr die gleichen Verläufe auf. Die Eingangsspannung des Stromrichters uAB(t) ist in
Abb. 4.16(b) zu sehen. Ihr Verlauf ist über die fünf Grundschwingungsperioden nahezu
gleichförmig und dadurch unabhängig von der durchgeführten Energieverschiebung. Ge-
nauso bleiben die Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) in Abb. 4.16(c) von
der Energieverschiebung unbeeinflusst und erfüllen ihre Vorgabe, dass ihr Effektivwert der
Grundschwingung aU ≈ 2,912 kV entspricht.
Der Zwischenkreisstrom id(t), die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) sowie die mit-
telwertbefreiten kumulierten Zweigenergien Ek(t)− Ek sind in Abb. 4.17 dargestellt. Der
Zwischenkreisstrom id(t) in Abb. 4.17(a) ist in den fünf Grundschwingungsperioden ab-
schnittsweise konstant (unter Vernachlässigung der höherfrequenten Anteile). Durch die Er-
höhung bzw. Absenkung des Gleichanteils der Zweigströme iL3(t) und iL4(t) in der zweiten
und vierten Grundschwingungsperiode um jeweils 30% steigt bzw. fällt der Zwischenkreis-
strom id(t) von etwa 500 A um jeweils 10% (etwa 50 A). Auch wenn die Stromänderung
bei den Übergängen der Grundschwingungsperioden sprungartig erscheint (so wie die Soll-
wertvorgabe ist), so vollzieht sich die Stromänderung aufgrund der beteiligten Spulen L
und Ld in endlicher Zeit. Die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) erfüllen die Vorgabe, dass
der Effektivwert der Grundschwingung I = 600 A beträgt. Die Phasenströme sind dabei
unbeeinflusst von der durchgeführten Energieverschiebung. Die mittelwertbefreiten kumu-
lierten Zweigenergien Ek(t)− Ek in Abb. 4.17(c) beschreiben mit (4.68) die Veränderun-
gen der gespeicherten Kondensatorenergien ECk(t). In der ersten Grundschwingungsperi-
ode befindet sich der M2C im „energiesymmetrischen Zustand“ und die Kondensatorener-
gien ECk(t) sind gleichmäßig auf die sechs Zweige verteilt. In der zweiten Grundschwin-
gungsperiode steigen die gespeicherten Kondensatorenergien EC3(t) und EC4(t) an, wo-
bei die Kondensatorenergien in den anderen Zweigen nahezu unbeeinflusst bleiben. In der
dritten Grundschwingungsperiode bleiben die Kondensatorenergien erhalten, so dass gilt:
ECk(40 ms) = ECk(60 ms). In der vierten Grundschwingungsperiode werden die Konden-
satorenergien ungefähr wieder auf ihren ursprünglichen Wert gebracht, so dass sich der M2C
in der fünften Grundschwingungsperiode etwa wieder im „energiesymmetrischen Zustand“
befindet.
Zusammenfassend lässt sich feststellen, dass sich durch den Wert des Gleichanteils in den
Zweigströmen iLk(t) innerhalb einer Stromrichterphase die gespeicherte Energie ECk(t) in
den Submodulkondensatoren ändern lässt. Die Änderung des Gleichanteils der Zweigströ-
me innerhalb einer Stromrichterphase führt mit (3.15) auch zu einer Änderung des Zwi-
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Abbildung 4.18: Istwerte und Sollwerte der Kreisströme des diskreten Modells für φ = 0,
a = 0,7, v = 1,00, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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schenkreisstroms id(t). Der Zwischenkreisstrom id(t) hat aber über (4.1)–(4.6) Einfluss auf
alle sechs Zweigströme iLk(t). Wenn sich allerdings wie im vorliegenden Fall die Gleich-
anteile der Zweigströme iL1(t), iL2(t), iL5(t) und iL6(t) nicht ändern sollen (vgl. (4.75),
(4.76) und (4.79)), so wird die Änderung im Zwischenkreisstrom id(t) mit entsprechen-
den Kreisströmen iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) kompensiert. Die Istwerte und Sollwerte der
Kreisströme sind mit (4.7)–(4.9) berechnet und in Abb. 4.18 dargestellt. Durch das Ver-
fahren der Schaltsignalerzeugung sind den Istwerten der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und
iKR3(t) zusätzliche höherfrequente Anteile aufgeprägt, die sehr stark ins Gewicht fallen.
Deshalb wurden zusätzlich noch die Sollwerte der Kreisströme iKR1,soll(t), iKR2,soll(t) und
iKR3,soll(t) bestimmt, die aus (4.75)–(4.80) mit (4.7)–(4.9) berechnet wurden. In der ersten,
dritten und fünften Grundschwingungsperiode sind die Sollwerte der Kreisströme null. In
der zweiten Grundschwingungsperiode wird die Erhöhung des Zwischenkreisstromes id(t)
um 10% (etwa 50 A) in den Stromrichterphasen U und W durch entsprechende negative
Kreisströme iKR1,soll(t) ≈ −17 A und iKR3,soll(t) ≈ −17 A kompensiert. Der Kreisstrom 2
der Stromrichterphase V ergibt sich somit beispielsweise mit (4.10) zu iKR2,soll(t) ≈ 34 A.
Zu dem Kreisstromanteil in der Stromrichterphase V addiert sich nach (4.2) und (4.5) noch
ein Drittel der Erhöhung des Zwischenkreisstromes id(t) (etwa 17 A). Somit fließen die zu-
sätzlichen 50 A im Zwischenkreisstrom id(t) ausschließlich in Stromrichterphase V. In der
vierten Grundschwingungsperiode kehren sich die Verhältnisse entsprechend um. Folglich
wurde die Energieänderung in der Stromrichterphase V durch die Änderung des Zwischen-
kreisstromes id(t) sowie durch entsprechende Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) be-
wirkt.
4.4.3.2 Verschiebung der gespeicherten Energie innerhalb einer
Stromrichterphase
Um die gespeicherte Energie der Submodulkondensatoren CSM innerhalb einer Stromrich-
terphase vom oberen zum unteren Zweig (oder umgekehrt) zu verschieben, wird die Auftei-
lung des entsprechenden Phasenstroms nicht mehr gleichmäßig auf den oberen und unteren
Zweig vorgenommen, sondern in einem anderen Verhältnis.
Bei dem folgenden Simulationsexperiment mit dem diskreten Modell werden fünf Grund-
schwingungsperioden 52π
ω
simuliert. Als Sollwerte werden die fünf Zweigströme
iL1,soll(t) =
1
3
Id +
1
2
iU(t) (4.81)
iL2,soll(t) =
1
3
Id −
1
2
iU(t) (4.82)
iL3,soll(t) =
1
3
Id +
1
2
iV(t)·λ(t) (4.83)
iL4,soll(t) =
1
3
Id −
1
2
iV(t)·(2− λ(t)) (4.84)
iL5,soll(t) =
1
3
Id +
1
2
iW(t) (4.85)
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mit
λ(t) :=

1 : für 0 ms ≤ t < 20 ms
1,2 : für 20 ms ≤ t < 40 ms
1 : für 40 ms ≤ t < 60 ms
0,8 : für 60 ms ≤ t < 80 ms
1 : für 80 ms ≤ t < 100 ms
(4.86)
sowie die Sternpunktspannung uNM,soll(t) nach (4.45) verwendet. Bei diesem Simulations-
experiment werden die gespeicherten Energien in den Submodulkondensatoren CSM der
Stromrichterphase V geändert. Dazu wird in der ersten Grundschwingungsperiode (von
0 ms bis 20 ms) der „energiesymmetrische Zustand“ des Stromrichters mit den Anfangs-
werten aus Abschnitt 4.3.2 simuliert. In der zweiten Grundschwingungsperiode (von 20 ms
bis 40 ms) wird der Phasenstrom iV(t) durch die Skalierungsfunktion λ(t) zu 60% auf den
oberen Zweigstrom iL3(t) und zu 40% auf den unteren Zweigstrom iL4(t) aufgeteilt. An-
schließend wird der Phasenstrom iV(t) in der dritten Grundschwingungsperiode (von 40 ms
bis 60 ms) gleichmäßig auf den oberen und unteren Zweig verteilt. In der vierten Grund-
schwingungsperiode (von 60 ms bis 80 ms) wird die Verteilung des Phasenstroms iV(t) im
Vergleich zur zweiten Grundschwingungsperiode umgekehrt. Der obere Zweigstrom iL3(t)
führt 40% und der untere Zweigstrom iL4(t) 60% des Phasenstroms iV(t). Schließlich wird
in der fünften Grundschwingungsperiode (von 80 ms bis 100 ms) der Phasenstrom iV(t)
wieder gleichmäßig auf den oberen und unteren Zweig verteilt. Die Parameter des Simu-
lationsexperiments sind Tab. 4.1 zu entnehmen. Zusätzlich werden ein Phasenwinkel von
φ = 0, ein Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung von a = 0,7, ein Skalierungsfaktor
der Kondensatorspannung von v = 1,10, eine PWM-Frequenz von fPWM = 5000 Hz, ein
Parameter für das Abklingen der Fehlerfunktion beim Verfahren der Schaltsignalerzeugung
von kL = 5000 und eine Mindestzeit der IGBT-Module von Tmin = 10µs verwendet.
Die Verläufe der Zweigströme iLk(t), der Sternpunktspannung uNM(t) und der 48 Kon-
densatorspannungen uCk,r(t) sind in Abb. 4.19 dargestellt. Dabei sind die Zweigströ-
me iLk(t) in Abb. 4.19(a) in der ersten, dritten und fünften Grundschwingungsperiode al-
le nahezu gleich unter Berücksichtigung der zweigweisen Zeitverschiebung und der hö-
herfrequenten Anteile. In der zweiten Grundschwingungsperiode sind die Amplituden der
Zweigströme iL3(t) und iL4(t) sichtbar erhöht bzw. abgesenkt im Vergleich zu den ande-
ren Zweigströmen. Dies resultiert aus der ungleichmäßigen Stromaufteilung des Phasen-
stroms iV(t). In der vierten Grundschwingungsperiode kehren sich die Verhältnisse genau
um, so dass der Zweigstrom iL3(t) die kleinste und der Zweigstrom iL4(t) die größte Am-
plitude besitzen. Von dieser Phasenstromaufteilung bleibt die Sternpunktspannung uNM(t)
in Abb. 4.19(b) nahezu unberührt. Sie folgt ihrem Sollwert uNM,soll(t) aus (4.45). Die Kon-
densatorspannungen uCk,r(t) in Abb. 4.19(c) zeigen in der ersten Grundschwingungspe-
riode zunächst den gleichen Verlauf bis auf eine zeitliche Verschiebung. In der zweiten
Grundschwingungsperiode fallen die 8 Kondensatorspannungen uC3,r(t) des 3. Zweiges um
etwa 56 V. Die 8 Kondensatorspannungen uC4,r(t) des 4. Zweiges steigen dagegen um et-
wa 60 V und die restlichen Kondensatorspannungen halten etwa ihr Spannungsniveau20. In
20Die Spannungsänderungen innerhalb einer Grundschwingungsperiode sind gut zu erkennen, wenn die Über-
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der dritten Grundschwingungsperiode halten alle Kondensatorspannungen uCk,r(t) etwa ihr
Spannungsniveau. Die unsymmetrische Energieverteilung auf die sechs Zweige stellt für
den Betrieb des Stromrichters keine besondere Problematik dar, und er könnte dauerhaft in
diesem Zustand betrieben werden. Allerdings resultiert daraus eine unterschiedliche Belas-
tung der Halbleiter in den verschiedenen Zweigen. Diese Energieunsymmetrie wird in der
vierten Grundschwingungsperiode nahezu rückgängig gemacht, so dass sich in der fünften
Grundschwingungsperiode ungefähr wieder der „energiesymmetrische Zustand“ ergibt.
Die Schaltfunktionen s∗k(t), die Eingangsspannung des Stromrichters uAB(t) und die Lei-
ter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) sind in Abb. 4.20 zu sehen. Entsprechend
Abschnitt 4.4.3.1 werden in Abb. 4.20(a) die gehaltenen Schaltfunktionen s∗k(t) aus dem
Modulator dargestellt, die einen kontinuierlichen Wert aus [0, 1] annehmen können. In der
ersten Grundschwingungsperiode zeigen sich gleiche Verläufe der Schaltfunktionen s∗k(t)
entsprechend des „energiesymmetrischen Zustands“. In der zweiten Grundschwingungs-
periode ergeben sich signifikante Änderungen der Verläufe von s∗3(t) und s
∗
4(t), die zur
Zweigstromänderung und schließlich zu Kondensatorspannungsänderungen in den Zwei-
gen 3 und 4 führen. Die Schaltfunktion s∗3(t) erhöht dabei ihren Maximalwert, wobei s
∗
4(t)
selbigen verringert . Dieser Sachverhalt ist im Zusammenhang mit den entsprechenden Kon-
densatorspannungen zu sehen. Wenn die Kondensatorspannungen des 3. Zweiges kleiner
sind, müssen entsprechend mehr Submodule eingeschaltet werden, damit die Zweigspan-
nung uz3(t) sich nicht signifikant ändert. Da sich in der dritten Grundschwingungsperiode
die Schaltfunktionen s∗k(t) nicht auffällig ändern im Vergleich zur vorherigen Grundschwin-
gungsperiode, wird also für die Zweigstromänderung von der zweiten zur dritten Grund-
schwingungsperiode nur eine kleine Spannungsänderung der Zweigspannungen uzk(t) be-
nötigt. In der vierten Grundschwingungsperiode werden durch die Verläufe der Schalt-
funktionen s∗k(t) sowohl die Zweigströme als auch die Kondensatorspannungen des 3. und
4. Zweiges geändert, so dass sich in der fünften Grundschwingungsperiode wieder annä-
hernd der „energiesymmetrische Zustand“ ergibt und die Schaltfunktionen s∗k(t) nahezu
gleiche Verläufe aufweisen. Nahezu unbeeinflusst durch die Energieverschiebung bleiben
dabei sowohl die Eingangsspannung des Stromrichters uAB(t) in Abb. 4.20(b) als auch die
Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) in Abb. 4.20(c). Die Leiter-Leiter-
Spannungen bilden über die gesamte Simulationsdauer ein symmetrisches Dreiphasensys-
tem und erfüllen die Vorgabe, dass der Effektivwert der Grundschwingung aU ≈ 2,912 kV
beträgt.
In Abb. 4.21 sind der Zwischenkreisstrom id(t), die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t)
sowie die mittelwertfreien kumulierten Zweigenergien Ek(t)−Ek zu sehen. Der Zwischen-
kreisstrom id(t) verläuft in der ersten, dritten und fünften Grundschwingungsperiode nahezu
konstant. In der zweiten Grundschwingungsperiode ergibt sich eine sinusförmige Überlage-
rung bei gleichem Mittelwert, welche aus der ungleichförmigen Aufteilung des Phasenstro-
mes iV(t) auf den Zweig 3 und 4 resultiert. Es ergibt sich also kein konstanter, sondern
ein sich zeitlich ändernder Energiefluss vom Netz zum Stromrichter. Gleiches gilt für den
Verlauf in der vierten Grundschwingungsperiode, allerdings mit dem Unterschied, dass die
gangswerte von einer Grundschwingungsperiode zur nächsten verglichen werden (beispielsweise zu den
Zeitpunkten 20 ms und 40 ms).
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Abbildung 4.19: Zweigströme, Sternpunktspannung und Kondensatorspannungen des dis-
kreten Modells für φ = 0, a = 0,7, v = 1,10, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000
und Tmin = 10µs
89
4 Analyse und Simulation des Modularen Mehrpunktstromrichters
0 20 40 60 80 100
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
t in ms
 
 
s1
∗(t) s3
∗(t) s5
∗(t)
s2
∗(t) s4
∗(t) s6
∗(t)
(a) Gehaltene Schaltfunktionen
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(b) Eingangsspannung des Stromrichters
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(c) Leiter-Leiter-Spannungen
Abbildung 4.20: Gehaltene Schaltfunktionen, Eingangsspannung des Stromrichters und
Leiter-Leiter-Spannungen des diskreten Modells für φ = 0, a = 0,7,
v = 1,10, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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Abbildung 4.21: Zwischenkreisstrom, Phasenströme und kumulierte Zweigenergien (mit-
telwertbefreit) des diskreten Modells für φ = 0, a = 0,7, v = 1,10,
fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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dem Gleichanteil überlagerte Sinusgrundschwingung mit einer anderen Phasenlage auftritt.
Die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) bleiben über die gesamte Simulationsdauer von der
Energieverschiebung unberührt und erfüllen die Vorgabe aus Tab. 4.1, dass der Effektivwert
der Grundschwingung I = 600 A beträgt. Dadurch, dass sowohl die Leiter-Leiter-Spannun-
gen als auch die Phasenströme während der Energieverschiebung unverändert bleiben, gibt
es also keinen zusätzlichen Energieaustausch mit der dreiphasigen elektrischen Maschine.
Die mittelwertbefreiten kumulierten Zweigenergien Ek(t)− Ek in Abb. 4.21(c) beschrei-
ben nach (4.68) die gespeicherte Energie ECk(t) in allen Submodulkondensatoren CSM des
k-ten Zweiges abzüglich eines konstanten Wertes. In der ersten Grundschwingungsperiode
befindet sich der M2C im „energiesymmetrischen Zustand“, und die gespeicherten Ener-
gienECk(t) in den SubmodulkondensatorenCSM verteilen sich auf alle Zweige gleichmäßig.
In der zweiten Grundschwingungsperiode verringert bzw. erhöht sich die Kondensatorener-
gieEC3(t) bzw.EC4(t). Diese unsymmetrische Verteilung der Kondensatorenergien bleibt in
der dritten Grundschwingungsperiode erhalten, weil die kumulierten Zweigenergien an den
Übergängen der Grundschwingungsperioden gleich sind: Ek(40 ms) = Ek(60 ms). In der
vierten Grundschwingungsperiode werden die Energieverschiebungen rückgängig gemacht,
so dass in der fünften Grundschwingungsperiode der „energiesymmetrische Zustand“ nahe-
zu wieder hergestellt ist.
Es lässt sich also zusammenfassend feststellen, dass sich durch die ungleichmäßige Auf-
teilung des Phasenstroms einer Stromrichterphase auf den oberen und unteren Zweig eine
Energieverschiebung innerhalb der betreffenden Stromrichterphase unter Energieaustausch
mit der Gleichspannungsseite bewirken lässt. Diese ungleichmäßige Aufteilung des Pha-
senstroms führt zu einer Veränderung des Zwischenkreisstromes id(t). Der Zwischenkreis-
strom id(t) ist aber über (4.1)–(4.6) ein Teil der sechs Zweigströme iLk(t). Wenn aller-
dings die Zweigströme iL1(t), iL2(t), iL5(t) und iL6(t) von der ungleichmäßigen Aufteilung
des Phasenstroms V unbeeinflusst bleiben sollen (nach (4.81), (4.82) und (4.85)), so müs-
sen entsprechende Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) fließen, die diese Änderung des
Zwischenkreisstromes id(t) kompensieren. Die Istwerte und die Sollwerte der Kreisströ-
me sind in Abb. 4.22 dargestellt, die nach (4.7)–(4.9) berechnet wurden. Da die Istwerte
der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) durch das Verfahren der Schaltsignalerzeu-
gung stark mit prinzipbedingten höherfrequenten Anteilen behaftet sind, wurden zusätzlich
noch ihre Sollwerte iKR1,soll(t), iKR2,soll(t) und iKR3,soll(t) dargestellt, die mit (4.7)–(4.9) unter
Verwendung von (4.81)–(4.86) berechnet wurden. Die Kreisströme sind in der ersten, drit-
ten und fünften Grundschwingungsperiode null. In der zweiten Grundschwingungsperiode
führt zunächst das Absinken des Zwischenkreisstroms id(t) in den Sollwerten der Kreis-
ströme iKR1,soll(t) und iKR3,soll(t) zu einem Maximalwert von etwa 28 A in der ersten Hälfte
der zweiten Grundschwingungsperiode. In der zweiten Hälfte der zweiten Grundschwin-
gungsperiode beträgt dann der Minimalwert der Sollwerte der Kreisströme iKR1,soll(t) und
iKR3,soll(t) etwa -28 A. Der Kreisstrom 2 ergibt sich entsprechend (4.10) aus der negativen
Summe der Kreisströme 1 und 3. Die Verhältnisse in der vierten Grundschwingungsperiode
können analog zur zweiten Grundschwingungsperiode betrachtet werden. Die Energieän-
derung der beiden Zweige der Stromrichterphase V wurde somit durch die Änderung des
Zwischenkreisstroms id(t) sowie die Verwendung der entsprechenden Kreisströme iKR1(t),
iKR2(t) und iKR3(t) erzeugt.
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Abbildung 4.22: Istwerte und Sollwerte der Kreisströme des diskreten Modells für φ = 0,
a = 0,7, v = 1,10, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
93
4 Analyse und Simulation des Modularen Mehrpunktstromrichters
4.4.3.3 Änderung der gespeicherten Energien unter Verwendung der
Sternpunktspannung
Die gespeicherte Energie ECk(t) in den Submodulkondensatoren CSM lässt sich auch mit
Hilfe der Sternpunktspannung uNM(t) ändern. Zur Erläuterung wird (3.49) betrachtet, die
die kumulierte Zweigenergie des 1. Zweiges beschreibt. In diesem Fall kann die kumulierte
Zweigenergie des 1. Zweiges E1(t) exemplarisch für alle Zweige verwendet werden, da die
Gleichungen der kumulierten Zweigenergien der anderen Zweige einen ähnlichen Aufbau
besitzen. Durch (4.68) ist gezeigt worden, dass die kumulierte Zweigenergie Ek(t) der ge-
speicherten Energie ECk(t) in allen Submodulkondensatoren CSM des k-ten Zweiges abzüg-
lich eines konstanten Wertes entspricht. Somit lässt sich also mit (3.49) die Energieänderung
in den Submodulkondensatoren CSM des 1. Zweiges beschreiben.
Wird (3.49) untersucht, so lässt sich feststellen, dass sie aus einer Summe mehrerer
Integralfunktionen besteht, die die Spannung der Gegenspannungsquelle ugU(t), die vier
Zweigströme iL1(t), iL2(t), iL3(t) und iL5(t) sowie die Sternpunktspannung uNM(t) enthal-
ten. Werden alle sechs kumulierten Zweigenergien Ek(t) untersucht21, so lässt sich fest-
stellen, dass zusätzlich auch noch die beiden weiteren Gegenspannungsquellen ugV(t) und
ugW(t) sowie der Zweigstrom iL4(t) auftreten22. Die genannten Funktionen sind also folglich
die Größen, mit denen die gespeicherte Kondensatorenergie ECk(t) der Submodulkonden-
satoren CSM beeinflusst werden kann.
Dabei werden die Gegenspannungsquellen ugU(t), ugV(t) und ugW(t) nicht zur gezielten
Änderung der gespeicherten Kondensatorenergien ECk(t) genutzt, da sie nur einen Teil des
Maschinenmodells darstellen und sich während des Betriebs entsprechend der Belastung
der Maschine einstellen. Als Nächstes werden die fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) be-
trachtet. Ihr Einfluss auf die gespeicherte Energie ECk(t) wurde in den Abschnitten 4.4.3.1
und 4.4.3.2 untersucht. Zusätzlich lässt sich in (3.49) noch erkennen, dass beispielsweise
der Zweigstrom iL5(t) auch Einfluss auf die gespeicherte Energie EC1(t) in Zweig 1 hat.
Somit gibt es komplizierte Verkopplungen zwischen den einzelnen Zweigen, die in dieser
Arbeit nicht genauer untersucht werden.
Als Letztes lässt sich noch erkennen, dass der Verlauf der Sternpunktspannung uNM(t)
ebenfalls Einfluss auf die gespeicherte EnergieECk(t) der SubmodulkondensatorenCSM hat.
Jedoch tritt die Sternpunktspannung uNM(t) in allen kumulierten Zweigenergien Ek(t), wie
in (3.49) zu sehen, in einem Integral als Produkt mit dem entsprechenden Zweigstrom auf.
Somit hat der Wert der Sternpunktspannung uNM(t) gleichzeitig Einfluss auf die gespeicher-
ten Kondensatorenergien ECk(t) aller sechs Zweige, solange das Produkt aus Zweigstrom
und Sternpunktspannung einen Wert verschieden von null besitzt. Damit ist der grundsätz-
liche Einfluss der Sternpunktspannung uNM(t) auf die gespeicherte Energie in den Submo-
dulkondensatoren CSM gezeigt. Dieser wird in dieser Arbeit nicht weitergehend untersucht.
21Die kumulierten Zweigenergien Ek(t) der Zweige 2 bis 6 wurden in dieser Arbeit nicht hergeleitet.
22Der Zweigstrom iL6(t) tritt nicht auf, da er mit (3.19) durch die anderen fünf Zweigströme ausgedrückt
werden kann.
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4.4.4 Stromaufteilung innerhalb der Submodule
Die sechs Zweigströme iLk(t) des M2Cs fließen durch die Reihenschaltung der n Submo-
dule eines jeden Zweiges (vgl. Abb. 2.2(a)). Innerhalb eines Submoduls kann der Zweig-
strom iLk(t) oder auch Submodulstrom iSMk,r(t) dabei über vier mögliche Halbleiterpfa-
de fließen (vgl. Abb. 2.2(b)). Je nach Stromrichtung des Zweigstroms iLk(t) bzw. Sub-
modulstroms iSMk,r(t) und Schaltzustand des Submoduls23 ergibt sich der entsprechende
Halbleiterpfad: Bei ausgeschaltetem Submodul fließt der positive bzw. negative Submo-
dulstrom iSMk,r(t) über die unteren IGBT-Chips iTuk,r(t) = iSMk,r(t) bzw. über die unteren
Dioden-Chips iDuk,r(t) = iSMk,r(t). Ist hingegen das betreffende Submodul eingeschaltet, so
fließt der positive bzw. negative Submodulstrom iSMk,r(t) jeweils über die oberen Dioden-
Chips iDok,r(t) = iSMk,r(t) bzw. über die oberen IGBT-Chips iTok,r(t) = iSMk,r(t).
Aus Abb. 2.2(b) lassen sich nun Gleichungen ableiten, mit denen sich aus nur zwei Strom-
größen (Submodulstrom iSMk,r(t) und Kondensatorstrom iCk,r(t)) alle vier möglichen Halb-
leiterströme berechnen lassen. Es ergibt sich
iTok,r(t) =
|iCk,r(t)| − iCk,r(t)
2
(4.87)
iDok,r(t) =
|iCk,r(t)|+ iCk,r(t)
2
(4.88)
iTuk,r(t) =
|iCk,r(t)− iSMk,r(t)| − (iCk,r(t)− iSMk,r(t))
2
(4.89)
iDuk,r(t) =
|iCk,r(t)− iSMk,r(t)|+ (iCk,r(t)− iSMk,r(t))
2
. (4.90)
Somit werden bei den Simulationsexperimenten für jedes Submodul jeweils nur ein Strom-
messgerät für den Kondensatorstrom iCk,r(t) sowie fünf Strommessgeräte für die fünf
Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) benötigt. Für den praktischen Betrieb des Stromrichters wer-
den sowohl die Zweigströme iLk(t) als auch alle Kondensatorspannungen uCk,r(t) gemes-
sen24. Mit Hilfe dieser Größen und den Gleichungen
iSMk,r(t) = iLk(t) (4.91)
iCk,r(t) = CSM
duCk,r(t)
dt
(4.92)
lässt sich dann über (4.87)–(4.90) die Stromaufteilung innerhalb der Submodule berech-
nen. Eine besondere Herausforderung liegt dabei allerdings in der exakten Bestimmung des
Kondensatorstroms iCk,r(t) mit (4.92), da sich die hochfrequenten Messanteile sehr störend
auswirken.
23Ist das Submodul ausgeschaltet, so ist das untere IGBT-Modul eingeschaltet und das obere IGBT-Modul
ausgeschaltet. Ist das Submodul eingeschaltet, so ist das untere IGBT-Modul ausgeschaltet und das obere
IGBT-Modul eingeschaltet.
24Diese Ströme und Spannungen werden beispielsweise für die Symmetrierung der Kondensatorspannun-
gen uCk,r(t) in Abschnitt 2.2.2 bzw. für das Verfahren der Schaltsignalerzeugung in Abschnitt 4.2 benö-
tigt.
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Abbildung 4.23: IGBT- und Diodenströme (spaltenweise) des 3. Submoduls im 1. Zweig
(SM (1,3)) für die Phasenwinkel φ = {0, π/2, π, –π/2} (zeilenweise) bei
einem kreisstromfreien Betrieb mit a = 1, v = 1,28, fPWM = 5000 Hz,
kL = 5000 und Tmin = 10µs
Für das folgende Simulationsexperiment wurden die Daten des exemplarischen Simulati-
onsmodells aus Tab. 4.1 verwendet sowie die Anfangswerte aus Abschnitt 4.3.2, wobei der
Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung a = 1, der Skalierungsfaktor der Kondensator-
spannung v = 1,28, die PWM-Frequenz fPWM = 5000 Hz, der Parameter für das Abklingen
der Fehlerfunktion beim Verfahren der Schaltsignalerzeugung kL = 5000 und die Mindest-
zeit für die IGBT-Module Tmin = 10µs gewählt werden. Des Weiteren wird zunächst ein
kreisstromfreier Betrieb simuliert.
In Abb. 4.23 sind spaltenweise der obere IGBT-Strom iTo1,3(t), der obere Dioden-
strom iDo1,3(t), der untere IGBT-Strom iTu1,3(t) und der untere Diodenstrom iDu1,3(t) des
3. Submoduls im 1. Zweig für die Dauer von einer Grundschwingungsperiode 2π
ω
= 20 ms
dargestellt. Zeilenweise wurde dabei der Phasenwinkel φ variiert und die vier Winkel φ = 0
(motorischer Betrieb), φ = π/2 (induktiver Betrieb), φ = π (generatorischer Betrieb) und
φ = –π/2 (kapazitiver Betrieb) simuliert. Wird zunächst die 1. Zeile betrachtet (φ = 0), so
lassen sich sehr gut die verschiedenen Kommutierungen zwischen dem oberen IGBT und
der unteren Diode sowie der oberen Diode und dem unteren IGBT erkennen. Des Weiteren
lässt sich feststellen, dass der obere IGBT- und Diodenstrom sowie der untere Diodenstrom
mit ITo1,3,AV = 27 A, IDo1,3,AV = 30 A und IDu1,3,AV = 9 A deutlich kleinere Gleichanteile als
der untere IGBT-Strom mit ITu1,3,AV = 247 A besitzen. Ebenso verhält es sich mit den Effek-
tivwerten (ITo1,3,eff = 63 A, IDo1,3,eff = 94 A und IDu1,3,eff = 35 A zu ITu1,3,eff = 365 A). Wer-
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den die Ergebnisse der 3. Zeile (also für einen Phasenwinkel φ = π) mit denen der 1. Zeile
verglichen, so lässt sich erkennen, dass der obere IGBT-Strom für φ = π etwa den Ver-
lauf, Mittelwert und Effektivwert aufweist, wie der obere Diodenstrom für φ = 0. Genauso
verhält es sich mit dem oberen Diodenstrom, dem unteren IGBT-Strom und dem unteren
Diodenstrom für φ = π im Vergleich zu dem oberen IGBT-Strom, dem unteren Dioden-
strom und dem unteren IGBT-Strom für φ = 0. Die Verläufe der IGBT- und Diodenströme
haben sich also innerhalb eines IGBT-Moduls vertauscht (bei Änderung des Phasenwin-
kels von φ = 0 auf φ = π), so dass im generatorischen Betrieb die untere Diode strommä-
ßig am meisten belastet ist. Beim induktiven (2. Zeile) und kapazitiven Betrieb (4. Zeile)
zeigt sich für die IGBT- und Diodenchips eines IGBT-Moduls jeweils eine sehr vergleich-
mäßigte Strombelastung, allerdings ist in beiden Fällen das untere IGBT-Modul strommä-
ßig stärker belastet, als das obere IGBT-Modul (oberer IGBT- und Diodenstrom etwa 50 A
Gleichanteil und 130 A Effektivwert und unterer IGBT- und Diodenstrom jeweils etwa 85 A
Gleichanteil und 170 A Effektivwert). Werden die Gleichanteile des oberen IGBT- und Di-
odenstroms aller vier Phasenwinkel jeweils miteinander verglichen, so zeigt sich, dass diese
jeweils etwa den gleichen Wert besitzen. Dies bedeutet, dass der entsprechende Konden-
satorstrom iCk,r(t) keinen Gleichanteil ICk,r,AV besitzt, denn es gilt nach Abb. 2.2(b) die
Knotengleichung
iDok,r(t)− iTok,r(t) = iCk,r(t)⇒ IDok,r,AV − ITok,r,AV = ICk,r,AV. (4.93)
Dass der Kondensatorstrom iCk,r(t) keinen Gleichanteil besitzt, bestätigt, dass die Sub-
modulkondensatoren CSM innerhalb einer Grundschwingungsperiode ihre Energie erhalten,
denn es wurde der „energiesymmetrische Zustand“ berechnet. Aus der Knotengleichung für
das untere IGBT-Modul
iSMk,r(t) = iTuk,r(t)−iDuk,r(t)+iCk,r(t)⇒ ISMk,r,AV = ITuk,r,AV−IDuk,r,AV +ICk,r,AV (4.94)
folgt, dass sich der Gleichanteil ISMk,r,AV des Submodulstroms iSMk,r(t) mit Hilfe der
Gleichanteile ITuk,r,AV, IDuk,r,AV und ICk,r,AV des unteren IGBT-Stroms iTuk,r(t), des unteren
Diodenstroms iDuk,r(t) und des Kondensatorstroms iCk,r(t) berechnen lässt. Diese Aussa-
ge lässt sich sehr gut anhand (4.57) überprüfen, wenn beachtet wird, dass der Gleichan-
teil ISMk,r,AV des Submodulstroms gleich 13Id entspricht und der Gleichanteil ICk,r,AV des
Kondensatorstroms im „energiesymmetrischen Zustand“ null ist. Es lässt sich also festhal-
ten, dass der Gleichanteil des Zweigstroms iLk(t) im „energiesymmetrischen Zustand“ aus-
schließlich durch das untere IGBT-Modul25 eines Submoduls fließt.
Die zuvor getroffenen Aussagen wurden anhand des 3. Submoduls des 1. Zweiges exem-
plarisch gezeigt. Ein Vergleich einer Grundschwingungsperiode 2π
ω
= 20 ms der IGBT- und
Diodenströme aller n = 8 Submodule des 1. Zweiges ist in Abb. 4.24 zu sehen. Dort
sind wiederum spaltenweise die oberen IGBT-Ströme iTo1,r(t), die oberen Diodenströ-
me iDo1,r(t), die unteren IGBT-Ströme iTu1,r(t) und die unteren Diodenströme iDu1,r(t) dar-
gestellt. Zeilenweise sind dabei die Ergebnisse der einzelnen Submodule abgebildet. Dies-
mal wurde ein Phasenwinkel von φ = 1
6
π gewählt, der einen typischen Betriebspunkt einer
25Je nach Stromrichtung fließt der Strom entweder durch die IGBT- oder die Dioden-Chips.
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Abbildung 4.24: IGBT- und Diodenströme (spaltenweise) aller 8 Submodule (zeilenwei-
se) des 1. Zweiges bei einem kreisstromfreien Betrieb mit φ = 1
6
π, a = 1,
v = 1,28, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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Abbildung 4.25: IGBT- und Diodenströme (spaltenweise) des 3. Submoduls aller 6 Zwei-
ge (zeilenweise) bei einem kreisstromfreien Betrieb mit φ = 1
6
π, a = 1,
v = 1,28, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
elektrischen Maschine repräsentiert. Es zeigt sich, dass die jeweiligen Verläufe der IGBT-
und Diodenströme in den unterschiedlichen Submodulen nahezu gleich sind, auch wenn
sie nicht identisch sind. Die Schaltvorgänge, die sich aus dem Verfahren der Schaltsig-
nalerzeugung aus Abschnitt 4.2 und dem Symmetrierungsalgorithmus aus Abschnitt 2.2.2
ergeben, ereignen sich im Allgemeinen zu unterschiedlichen Zeitpunkten. Trotzdem erge-
ben sich für die vergleichbaren Strompfade in den unterschiedlichen Submodulen nahe-
zu identische Gleichanteile und Effektivwerte. Es zeigt sich also, dass die vergleichba-
ren Strompfade der unterschiedlichen Submodule eines Zweiges gleichmäßig mit Strom
belastet sind. Auch in diesem Betriebspunkt ergeben sich nahezu die gleichen Gleichan-
teile im oberen IGBT-Modul ITo1,r,AV ≈ IDo1,r,AV, so dass der Gleichanteil des Kondensa-
torstroms nahezu null ist (IC1,r,AV ≈ 0). Gleichung (4.57) liefert einen Gleichanteil für die
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Zweigströme von 1
3
Id ≈ 205 A. Unter Verwendung von (4.94) und den angegebenen Werten
in Abb. 4.24 ergibt sich etwa der gleiche Wert. Die geringfügigen Abweichungen resultieren
aus dem Verfahren der Schaltsignalerzeugung und daraus, dass gerundete Werte angegeben
sind.
Um auch die Stromverläufe innerhalb der Submodule der sechs Zweige des Stromrich-
ters miteinander vergleichen zu können, ist in Abb. 4.25 eine Grundschwingungsperiode
2π
ω
= 20 ms der IGBT- und Diodenströme (spaltenweise) des jeweils 3. Submoduls eines
jeden Zweiges (zeilenweise) für den kreisstromfreien Betrieb bei einem Phasenwinkel von
φ = 1
6
π dargestellt. Die Verläufe zeigen, dass sich zwischen den verschiedenen Zweigen
zeitliche Verschiebungen der Stromverläufe ergeben. Es handelt sich um zeitliche Verschie-
bungen um jeweils ein Sechstel der Grundschwingungsperiode 1
6
2π
ω
, wobei die Reihenfolge
der Zweige wie in Abschnitt 4.1.2 mit Zweig 1, 6, 3, 2, 5 und 4 angegeben werden kann.
Wird die zeitliche Verschiebung ausgeglichen, so sind die Stromverläufe in den vergleich-
baren Strompfaden sehr ähnlich, auch wenn sie aufgrund der unterschiedlichen Schalt-
zeitpunkte wiederum nicht identisch sind. Trotzdem ergeben sich in den unterschiedlichen
Zweigen innerhalb der vergleichbaren Strompfade nahezu identische Gleichanteile und Ef-
fektivwerte, so dass die vergleichbaren Strompfade durch den Strom in allen sechs Zweigen
gleichmäßig belastet sind. Des Weiteren zeigt sich, dass auch für einen Phasenwinkel von
φ = 1
6
π die unteren IGBT-Chips deutlich mehr mit Strom belastet sind als die anderen drei
Strompfade.
In einem weiteren Simulationsexperiment werden unter Beibehaltung aller Parameter zu-
sätzliche Kreisströme mit einer 2. Harmonischen h = 2, einer Amplitude von I2 = 250 A
und einer Phasenverschiebung von φ2 = –4145π verwendet. Spaltenweise sind die IGBT- und
Diodenströme des 3. Submoduls im 1. Zweig (SM (1,3)) zeilenweise für die vier Phasen-
winkel φ = 0, φ = π/2, φ = π und φ = –π/2 für die Dauer von einer Grundschwingungs-
periode 2π
ω
= 20 ms dargestellt (Abb. 4.26). Werden die kreisstrombehafteten Stromverläufe
der 1. Zeile aus Abb. 4.26 für einen Phasenwinkel φ = 0 mit den kreisstromfreien Strom-
verläufen der 1. Zeile aus Abb. 4.23 verglichen, so zeigt sich zunächst, dass die Kreisströ-
me auch Einfluss auf die IGBT- und Diodenströme innerhalb der Submodule haben. Bei-
spielsweise erhöhen sich die Maximalwerte der kreisstrombehafteten IGBT- und Dioden-
ströme. Die Effektivwerte des oberen und unteren IGBT-Stroms beim kreisstrombehafteten
Betrieb erhöhen sich leicht, wohingegen die Effektivwerte des oberen und unteren Dioden-
stroms sich etwas verringern im Vergleich zum kreisstromfreien Betrieb. Die Gleichanteile
bleiben nahezu unverändert. Wird die 3. Zeile (φ = π) des kreisstrombehafteten mit dem
kreisstromfreien Betrieb verglichen, so ergeben sich für den oberen IGBT- und Dioden-
strom erhöhte Gleichanteile und Effektivwerte für den kreisstrombehafteten Betrieb, wo-
hingegen sich beim unteren IGBT- und Diodenstrom diese Werte leicht verringern. Es lässt
sich also durch den Einsatz von Kreisströmen die Stromaufteilung innerhalb der Submodu-
le grundsätzlich verändern. Werden die IGBT- und Diodenströme der Phasenwinkel φ = 0
und φ = π des kreisstrombehafteten Betriebs miteinander verglichen, so ergeben sich nicht
die gleichen Verläufe beispielsweise von unterem IGBT- und Diodenstrom wie beim kreis-
stromfreien Betrieb. Dies ist darauf zurückzuführen, dass die Änderung des Phasenwinkels
φ in (4.11)–(4.13) keinen Einfluss auf die Kreisströme in (4.14)–(4.16) hat und somit die
Kreisströme zeitlich nicht mit verschoben werden. Eine Anpassung der zeitlichen Kreis-
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Abbildung 4.26: IGBT- und Diodenströme (spaltenweise) des 3. Submoduls im 1. Zweig
(SM (1,3)) für die Phasenwinkel φ = {0, π/2, π, –π/2} (zeilenweise) bei
einem kreisstrombehafteten Betrieb mit h = 2, I2 = 250 A und φ2 = –4145π
sowie a = 1, v = 1,28, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
stromverschiebung in Abhängigkeit des Phasenwinkels φ ließe sich so realisieren, dass auch
bei kreisstrombehaftetem Betrieb z. B. der untere IGBT-Strom beim Phasenwinkel φ = 0
dem unteren Diodenstrom beim Phasenwinkel φ = π entspräche.
Die folgende Beschreibung bezieht sich ausschließlich auf den „energiesymmetrischen
Zustand“. Zusammenfassend lässt sich zunächst feststellen, dass alle Submodule des M2Cs
(auch in den unterschiedlichen Zweigen) eine gleichmäßige Stromaufteilung erfahren. Der
kreisstromfreie Betrieb führt für die vier Phasenwinkel φ ∈ {0, π/2, π, –π/2} dazu, dass das
untere IGBT-Modul eines Submoduls strommäßig stärker belastet ist als das obere IGBT-
Modul. Das obere IGBT-Modul ist genauso wie der Kondensatorstrom iCk,r(t) unabhängig
von etwaigen Kreisströmen gleichstromfrei. Der Gleichanteil im Zweigstrom iLk(t) fließt
ausschließlich durch das untere IGBT-Modul26. Durch die Verwendung von Kreisströmen
lässt sich die Stromaufteilung innerhalb eines Submoduls grundsätzlich verändern.
26Je nach Stromrichtung fließt der Strom entweder durch die IGBT- oder die Dioden-Chips.
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4.4.5 Einfluss der schwankenden Kondensatorspannungen auf
die Leiter-Leiter-Spannungen
Anders als beispielsweise die Stromrichter 2L-VSC oder 3L-NPC VSC besitzt der M2C kei-
nen zentralen Energiespeicher im Zwischenkreis, sondern die Kondensatoren CSM sind auf
die einzelnen Submodule verteilt. Dadurch, dass ein Teil des Zwischenkreisstroms id(t), ein
Teil der Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) sowie ein Teil der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t)
und iKR3(t) durch die Submodulkondensatoren CSM fließt, ergeben sich Spannungsschwan-
kungen der Kondensatorspannungen uCk,r(t). Der Einfluss dieser schwankenden Konden-
satorspannungen uCk,r(t) auf die Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) wird in diesem Abschnitt
eingehend untersucht.
Dazu werden verschiedene Simulationsexperimente mit dem diskreten Modell durchge-
führt und die sich ergebenden Verläufe der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) und des Phasen-
stroms iU(t) mit Hilfe der Fourieranalyse untersucht. Dabei repräsentieren das Amplitu-
denspektrum Au,h und das Phasenspektrum φu,h die beiden Koeffizienten der Fourier-Sinus-
Reihe nach [44], wobei sich eine 2π
ω
–periodische Funktion u(t) mit
u(t) = Au,0 +
∞∑
h=1
(
Au,h· sin(hωt+ φu,h)
)
(4.95)
rekonstruieren lässt. Damit entspricht Au,0 dem Gleichanteil der Funktion u(t). Um die
Qualität der Funktion u(t) bzgl. ihres Oberschwingungsgehaltes objektiv anzugeben, lassen
sich der Total Harmonic Distortion (THD) sowie der Weighted Total Harmonic Distortion
(WTHD) nach [49] mit
THDu =
√√√√ ∞∑
h=2
(
A2u,h
A2u,1
)
und WTHDu =
√√√√ ∞∑
h=2
(
A2u,h
h2A2u,1
)
(4.96)
aus den Koeffizienten Au,h der Fourier-Sinus-Reihe berechnen.
In Abb. 4.27 wird der Verlauf der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) und des Phasen-
stroms iU(t) für eine Grundschwingungsperiode 2πω = 20 ms sowie deren Amplituden-
und Phasenspektren gezeigt. Zusätzlich sind noch die Zweigspannung uz1(t) und die
48 Kondensatorspannungen uCk,r(t) dargestellt. Dabei werden die Parameter des exem-
plarischen Simulationsmodells aus Tab. 4.1 sowie die Kapazität der Submodulkondensa-
toren CSM = 10 mF, der Phasenwinkel φ = π6 , der Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Span-
nung a = 1, der Skalierungsfaktor für die Spannungshöhe v = 1,00, die PWM-Frequenz
fPWM = 5000 Hz, der Parameter für das Abklingen der Fehlerfunktion beim Verfahren der
Schaltsignalerzeugung kL = 5000 und die Mindestzeit für die IGBT-Module Tmin = 10µs
verwendet.
In Abb. 4.27(a) ist der Verlauf der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) zu sehen. Sie besteht
aus einer Vielzahl an Spannungsstufen. Die Anzahl lässt sich jedoch zunächst nicht genauer
spezifizieren. Die hohe Qualität der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) bzgl. des Oberschwin-
gungsanteils wird im Amplitudenspektrum AuUV,h in Abb. 4.27(b) (oben) deutlich. Harmo-
nische mit der Ordnungszahl h < 60 besitzen eine Amplitude kleiner als 10 V, und es ergibt
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Abbildung 4.27: Leiter-Leiter-Spannung und Phasenstrom, deren Amplituden- und Phasen-
spektren sowie Zweigspannung und Kondensatorspannungen des diskre-
ten Modells für CSM = 10 mF, φ = π6 , a = 1, v = 1,00, fPWM = 5000 Hz,
kL = 5000 und Tmin = 10µs
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Abbildung 4.28: Einfluss der Submodulkapazität CSM auf die Qualität der Leiter-Leiter-
Spannung, die Qualität des Phasenstroms und auf die Kondensatorspan-
nungen für φ = π
6
, a = 1, v = 1,00, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und
Tmin = 10µs
sich ein sehr geringer THD und WTHD mit THDuUV = 5,51% und WTHDuUV = 0,056%.
Der Phasenstrom iU(t) in Abb. 4.27(c) ist nahezu perfekt sinusförmig, was durch das
Amplitudenspektrum AiU,h in Abb. 4.27(d) und durch die Werte THDiU = 0,13% und
WTHDiU = 0,006% bestätigt wird. Die Zweigspannung uz1(t) in Abb. 4.27(e) besitzt im
Wesentlichen n+ 1 = 9 Spannungsstufen, die jedoch entsprechend der Kondensatorspan-
nungen uC1,r(t) schwanken (vgl. Abb. 4.27(f)).
In Abb. 4.28 sind die Ergebnisse von weiteren Simulationsexperimenten dargestellt, bei
denen die gleichen Parameter wie im vorherigen Simulationsexperiment verwendet wer-
den, jedoch die Submodulkapazität CSM schrittweise im Intervall [3 mF, 1000 mF] verän-
dert wird. In Abb. 4.28(a) und (b) sind die berechneten Werte des THDs und des WTHDs
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der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) sowie des Phasenstroms iU(t) in Abhängigkeit von der
Submodulkapazität CSM zu sehen. Es zeigt sich, dass sich der THDuUV und WTHDuUV na-
hezu unabhängig von der gewählten Submodulkapazität CSM verhalten, und es ergeben sich
etwa konstante Werte von THDuUV ≈ 6% und WTHDuUV ≈ 0,057%. Ebenso ist die Qua-
lität des Phasenstromes iU(t) nahezu unabhängig von der Submodulkapazität CSM, und es
ergibt sich THDiU ≈ 0,13% und WTHDiU ≈ 0,008%. Zusätzlich sind in Abb. 4.28(c) der
Maximalwert UC,max und Minimalwert UC,min der Kondensatorspannungen uCk,r(t) sowie
der Kondensatorspannungsrippel ∆UC = UC,max − UC,min in Abhängigkeit der Submodulka-
pazität CSM zu sehen. Es zeigt sich, dass der Kondensatorspannungsrippel ∆UC von etwa
300 V bei CSM = 3 mF auf etwa 0 V bei CSM = 1000 mF fällt.
Es wird deutlich, dass in dem betrachteten Simulationsexperiment die Qualität der Lei-
ter-Leiter-Spannung uUV(t) nicht nur nahezu unabhängig von der Submodulkapazität CSM,
sondern auch nahezu unabhängig von dem Kondensatorspannungsrippel ∆UC und somit
von der Schwankung der Kondensatorspannungen uCk,r(t) ist. Dieser Sachverhalt begrün-
det sich u. a. dadurch, dass das Verfahren der Schaltsignalerzeugung aus Abschnitt 4.2 die
aktuellen Werte der Kondensatorspannungen uCk,r(t) bei der Erzeugung der Schaltvorgänge
mit berücksichtigt (vgl. (4.33)).
Um die Anzahl der Spannungsstufen der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) zu untersuchen,
wird ein diskretes Modell mit einer Anzahl der Submodule pro Zweig von n = 2 verwendet.
Wird die Submodulkapazität CSM immer weiter vergrößert bis zu einem unendlich großen
Wert, so verhalten sich die KondensatorenCSM wie ideale Gleichspannungsquellen. Um den
Einfluss der schwankenden Kondensatorspannungen uCk,r(t) auf die Stufenanzahl der Lei-
ter-Leiter-Spannung uUV(t) auszuschließen, werden bei dem verwendeten diskreten Modell
die Kondensatoren CSM durch ideale Gleichspannungsquellen UCk,r mit
UCk,r = v
UDC
n
(4.97)
entsprechend (4.64) und (3.55) ersetzt. Die Ergebnisse des Simulationsexperiments mit
n = 2 Submodulen pro Zweig, bei denen die Submodulkondensatoren CSM durch ideale
Gleichspannungsquellen ersetzt wurden, sind in Abb. 4.29 dargestellt. Der Parameter für
das Abklingen der Fehlerfunktion beim Verfahren der Schaltsignalerzeugung wurde auf-
grund der geänderten Anzahl an Submodulen pro Zweig und der Verwendung von idealen
Gleichspannungsquellen in den Submodulen auf kL = 2000 angepasst. In Abb. 4.29(a) ist
die Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) dargestellt, die 4n+ 1 = 9 Spannungsstufen besitzt. Die
Zweigspannung uz1(t) in Abb. 4.29(e) belegt, dass das diskrete Modell n = 2 Submodu-
le pro Zweig enthält, wobei sich entsprechend maximal n+ 1 = 3 Spannungsstufen erge-
ben. Die idealen Gleichspannungsquellen in den Submodulen besitzen dabei einen Wert
von UCk,r ≈ 3059 V nach (4.97) und den Parametern aus Tab. 4.1. Die Verringerung der
Anzahl n der Submodule pro Zweig von 8 auf 2 führt etwa zu einer antiproportionalen
Erhöhung des THDs und des WTHDs der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) und des Phasen-
stroms iU(t) um den Faktor 4 in den Abb. 4.29(b) und (d). Die Spannung uLR1(t) über der
Zweigspule L und dem Zweigwiderstand R des 1. Zweiges, die entsprechend der Zähl-
pfeildefinition in den Abb. 3.5 und 3.6 erfasst wird, ist in Abb. 4.29(f) zu sehen. Es sind
verschiedene Spannungsstufen zu erkennen, von denen die Größte (≈ 1000 V) etwa einem
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Abbildung 4.29: Leiter-Leiter-Spannung und Phasenstrom, deren Amplituden- und Pha-
senspektren sowie Zweigspannung und Spannung über der Zweigspule
und dem Zweigwiderstand des diskreten Modells mit idealen Gleichspan-
nungsquellen als Ersatz für die Submodulkondensatoren für n = 2, φ = π
6
,
a = 1, v = 1,00, fPWM = 5000 Hz, kL = 2000 und Tmin = 10µs
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Drittel der idealen Gleichspannungsquelle UCk,r in den Submodulen entspricht. Da sich die
Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) entsprechend den Abb. 3.5 und 3.6 mit den Maschenglei-
chungen
uUV(t) = −uz1(t)− uLR1(t) + uLR3(t) + uz3(t) (4.98)
und uUV(t) = uz2(t) + uLR2(t)− uLR4(t)− uz4(t) (4.99)
berechnet, haben die Spannungsabfälle uLR1(t) . . . uLR4(t) über den Zweigspulen L und
Zweigwiderständen R genauso wie die Zweigspannungen uz1(t) . . . uz4(t) Einfluss auf die
Leiter-Leiter-Spannung uUV(t). Diese acht Spannungen erzeugen bedingt durch das Ver-
fahren der Schaltsignalerzeugung aus Abschnitt 4.2 entsprechend 4n+ 1 = 9 Spannungs-
stufen in der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t). Sind die Spannungsabfälle uLR1(t) . . . uLR4(t)
wesentlich kleiner als die Zweigspannungen uz1(t) . . . uz4(t), so ergeben sich 2n+ 1 Span-
nungsstufen in der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t), wie in [50] gezeigt wurde.
Mit diesen Erkenntnissen lässt sich rückblickend die Anzahl der Spannungsstufen der
Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) bei schwankenden Kondensatorspannungen uCk,r(t) ana-
lysieren. Es ergeben sich in Abb. 4.27(a) also 4n+ 1 = 33 Spannungsstufen in der Lei-
ter-Leiter-Spannung uUV(t), die jedoch aufgrund der schwankenden Kondensatorspannun-
gen uCk,r(t) veränderliche Spannungsniveaus besitzen (siehe Abb. 4.27(a)).
Zusammenfassend lässt sich also feststellen, dass es nahezu keinen Einfluss der Submo-
dulkapazität CSM und damit auch nahezu keinen Einfluss der schwankenden Kondensator-
spannung uCk,r(t) auf die Qualität der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) gibt. Werden ideale
Gleichspannungsquellen gleicher Spannung anstelle der Submodulkondensatoren CSM ver-
wendet, und damit die Schwankung der Kondensatorspannungen uCk,r(t) auf die Anzahl der
Spannungsstufen in der Leiter-Leiter-Spannung ausgeschlossen, so ergeben sich mit dem
verwendeten Verfahren der Schaltsignalerzeugung maximal 4n+ 1 Spannungsstufen in der
Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) (wie z. B. in [29] gezeigt wurde), wobei n die Anzahl der
Submodule pro Zweig repräsentiert. Dabei sind nicht nur die Zweigspannungen uzk(t), son-
dern auch die Spannungen über den Zweigspulen L und den Zweigwiderständen R für die
Spannungsbildung der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) verantwortlich. Sind durch das Ver-
fahren der Schaltsignalerzeugung die Spannungen über den Zweigspulen L und den Zweig-
widerständenR deutlich kleiner als die Spannungsstufen in den Zweigspannungen uzk(t), so
ergeben sich maximal 2n+ 1 Spannungsstufen in der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) (wie
in [20, 26, 50] beschrieben wird).
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5 Messtechnische Überprüfung der
Simulationsmodelle
Nachdem mit Hilfe von Simulationen mit dem kontinuierlichen und dem diskreten Mo-
dell die Funktionsweise des M2Cs untersucht und dargestellt wurde, wird in diesem Kapi-
tel die Genauigkeit der Simulationsmodelle messtechnisch an einem Prototyp des M2Cs
überprüft, der von der Fa. Siemens entwickelt wurde. Dabei werden zwei verschiedene
Versuchsaufbauten für zwei unterschiedliche Betriebspunkte des M2Cs untersucht. Beim
ersten Versuchsaufbau wird eine dreiphasige induktive Last verwendet und beim zweiten
Versuchsaufbau eine Asynchronmaschine, die über ihre Welle mit einer Synchronmaschine
verbunden ist. Die erzielten Messergebnisse werden anschließend mit Simulationsergeb-
nissen verglichen, die mit dem kontinuierlichen und dem diskreten Modell entsprechend
erzeugt wurden.
5.1 Versuchsaufbau
Das Blockschaltbild des 1. Versuchsaufbaus zeigt Abb. 5.1. Dabei wird ein dreiphasiges
400 V-Netz über einen Stelltransformator, einen Hochspannungstransformator und eine un-
gesteuerte 12-Puls-Brückenschaltung (REOLAB 420/200 [51]) mit der Gleichspannungs-
seite (zwischen den Klemmen A und B) des M2Cs verbunden. An die dreiphasige Wech-
selspannungsseite (Klemmen U, V und W) des M2Cs wird eine dreiphasige, symmetrische
Spulenlast in Stern geschaltet.
Der Stelltransformator besitzt die Aufgabe, die primärseitige 400 V-Spannung des Netzes
auf seiner Sekundärseite in der Amplitude einzustellen. Über den Hochspannungstransfor-
mator wird die Spannung hochtransformiert und mit der ungesteuerten 12-Puls-Brücken-
schaltung entsprechend gleichgerichtet. Auf der Gleichspannungsseite der ungesteuerten
12-Puls-Brückenschaltung (zwischen den Klemmen A und B) kann damit eine Gleich-
spannung von 0 kV bis etwa 10 kV bereitgestellt werden. Der M2C erzeugt auf seiner
dreiphasigen Wechselspannungsseite (zwischen den Klemmen U, V und W) Leiter-Leiter-
Spannungen, so dass durch die Spulenlast entsprechende Ströme fließen.
Wird die Schaltung aus Abb. 5.1 bzgl. der Energiebilanz betrachtet, so lässt sich Folgen-
des feststellen: Die dreiphasige, symmetrische Spulenlast stellt bis auf die ohmschen Ver-
lustanteile einen Energiespeicher dar. Das bedeutet, dass in Form von Stromflüssen elek-
trische Energie im magnetischen Feld der Spulen gespeichert werden kann. Der M2C ist
ebenfalls ein reiner Energiespeicher mit Ausnahme seiner parasitären ohmschen Verluste
und den Verlusten in den Leistungshalbleitern. Da sowohl die Gleichspannung zwischen
den Klemmen A und B als auch der Strom durch die Klemmen A und B aufgrund der Di-
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Abbildung 5.1: Blockschaltbild des 1. Versuchsaufbaus mit M2C und Spulenlast
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Abbildung 5.2: Blockschaltbild des 2. Versuchsaufbaus mit M2C und Maschinenlast
oden in der ungesteuerten 12-Puls-Brückenschaltung ihr Vorzeichen nicht umkehren kön-
nen, lässt sich Energie nur von der Wechselspannungsseite auf die Gleichspannungsseite der
ungesteuerten 12-Puls-Brückenschaltung transportieren. Im eingeschwungenen Zustand des
Systems (M2C und Spulenlast) müssen ausschließlich die Energieverluste über die unge-
steuerte 12-Puls-Brückenschaltung geliefert werden. Zusammen mit weiteren Verlusten in
der ungesteuerten 12-Puls-Brückenschaltung sowie im Hochspannungs- und Stelltransfor-
mator ergibt sich also nur eine geringfügige Energiemenge, die aus dem 400 V-Netz stetig
nachgeliefert werden muss.
In Abb. 5.2 ist das Blockschaltbild des 2. Versuchsaufbaus zu sehen. Darin ist ein 20 kV-
Netz über einen Hochspannungstransformator und eine ungesteuerte 12-Puls-Brückenschal-
tung mit der Gleichspannungsseite (zwischen den Klemmen A und B) des M2Cs verbun-
den. Die dreiphasige Wechselspannungsseite (an den Klemmen U, V und W) des M2Cs ist
mit einer Asynchronmaschine beschaltet. Die ASM ist mechanisch über ihre Welle mit ei-
ner Synchronmaschine gekoppelt, die wiederum über einen weiteren Stromrichter mit dem
20 kV-Netz verbunden ist (nicht dargestellt in Abb. 5.2).
Der Hochspannungstransformator besitzt ein festes Übersetzungsverhältnis und erzeugt
aus dem primärseitigen 20 kV-Netz jeweils eine dreiphasige Drehspannung mit einem Ef-
fektivwert der Leiter-Leiter-Spannungen von 2,2 kV in den beiden Sekundärwicklungssys-
temen. Die ungesteuerte 12-Puls-Brückenschaltung nimmt eine Gleichrichtung der beiden
dreiphasigen Drehspannungen vor, so dass auf der Gleichspannungsseite (zwischen den
Klemmen A und B) des M2Cs etwa 6 kV Gleichspannung bereit gestellt werden. Der M2C
erzeugt daraus auf seiner Wechselspannungsseite (zwischen den Klemmen U, V und W)
Leiter-Leiter-Spannungen, die an den Klemmen der ASM anliegen.
110
5.1 Versuchsaufbau
Die energietechnische Beschreibung ergibt, dass die ASM mechanisch über die Welle
mit der Synchronmaschine gekoppelt ist. Über die Drehzahl der Welle und das Drehmo-
ment an der Welle lassen sich somit Energien zwischen den beiden elektrischen Maschinen
austauschen. Der an die Synchronmaschine angeschlossene Stromrichter kann Energie von
der Synchronmaschine ins 20 kV-Netz transportieren, so dass die Synchronmaschine gene-
ratorisch arbeitet. Aufgrund der ungesteuerten 12-Puls-Brückenschaltung in Abb. 5.2 kann
auch bei diesem Versuchsaufbau nur Energie von der Wechselspannungsseite zur Gleich-
spannungsseite der ungesteuerten 12-Puls-Brückenschaltung fließen. Somit ist nur ein dau-
erhafter motorischer Betrieb der ASM sinnvoll, da ansonsten der M2C im generatorischen
Betrieb der ASM die abgegebene Energie der ASM speichern müsste und seine gespeicherte
Energie ständig ansteigen würde.
In Abb. 5.3 ist der Versuchsaufbau des M2C-Prototyps zu sehen. Anders als in den bis-
herigen Betrachtungen (z. B. in Abb. 2.2(a)), besteht der M2C-Prototyp in seinen Zweigen
aus einer Reihenschaltung aus Submodulen (SM) und gekoppelten Spulen. Dabei sind die
Spulen eines oberen und unteren Zweiges über einen gemeinsamen Eisenkern gewickelt.
Diese Anordnung beinhaltet einen Kostenvorteil gegenüber zwei getrennten Spulen, weil
der Eisenkern kleiner dimensioniert werden kann, als die Summe der Eisenkerne zweier
getrennter Spulen. Die Begründung dafür findet sich darin, dass die Stromanteile in den
gekoppelten Spulen, die aus den Phasenströmen iU(t), iV(t) und iW(t) resultieren und sich
im gleichen Verhältnis auf oberen und unteren Zweig aufteilen, einen gegenläufigen ma-
gnetischen Fluss im Eisenkern erzeugen, der sich dadurch kompensiert. Die Submodule in
Abb. 5.3(b) bestehen wie in den bisherigen Betrachtungen aus zwei IGBT-Modulen und
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Abbildung 5.3: Versuchsaufbau des M2Cs
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Tabelle 5.1: Messgrößen des M2C
Messgerät Messfühler Kurzform Messgröße Abtastintervall
Stromzange SZ Stromstärkeverlauf
Oszilloskop
Differenztastkopf DT Spannungsverlauf
100 ns
LEM-Wandler LW Stromstärkeverlauf
dSPACE
Spannungsteiler ST Spannungsverlauf
100µs
einem Kondensator CSM.
Die Messgrößen des M2C sind in Tab. 5.1 zusammengefasst. Grundsätzlich muss nach
dem verwendeten Messgerät unterschieden werden. Die Messungen mit dem Oszilloskop
werden mit einem Abtastintervall von 100 ns durchgeführt. Dabei lässt sich mit einer Strom-
zange der Verlauf der Stromstärke mit Gleichanteil messen. Für die Spannungsmessung mit
dem Oszilloskop werden Differenztastköpfe verwendet. Die Messungen mit dSPACE wer-
den mit einem deutlich größeren Abtastintervall von etwa 100µs durchgeführt. Dabei ent-
spricht der Messwert dem gemittelten Wert, der sich innerhalb des Abtastintervalls ergibt,
um dadurch den Rauscheinfluss zu verkleinern. Die Kurzform des jeweiligen Messfühlers
in Tab. 5.1 kennzeichnet dabei in Abschnitt 5.2 die jeweilige Messgröße.
5.2 Messergebnisse
In beiden Versuchsaufbauten wurde der M2C in verschiedenen Arbeitspunkten betrieben.
Nach der Messung einer Vielzahl and Strömen und Spannungen wurden das kontinuierliche
und das diskrete Simulationsmodell mit den entsprechenden Kapazitäts-, Induktivitäts- und
Widerstandswerten an den Prototyp des M2Cs angepasst und die Simulationsergebnisse den
Messergebnissen gegenüber gestellt. Die Simulationsmodelle besitzen als Eingangsgrößen
die fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und die Sternpunktspannung uNM(t). Diese Verläufe
werden mit Hilfe der Fourieranalyse aus den Messwerten gewonnen. Alle restlichen Mess-
größen können dann mit den Simulationsergebnissen verglichen werden. Die Abweichung
der Simulationsergebnisse zu den restlichen Messgrößen stellt somit ein Maß für die Ge-
nauigkeit der Simulationsmodelle dar.
5.2.1 Modularer Mehrpunktstromrichter mit dreiphasiger
induktiver Last
Das Schaltungsmodell für das kontinuierliche und das diskrete Modell zeigt Abb. 3.6. Die
Parameter der Simulationsmodelle beim verwendeten Betriebspunkt sind Tab. 5.2 zu ent-
nehmen. Bei der Messung wurde auf der Gleichspannungsseite (zwischen den Klemmen A
und B in Abb. 5.1) eine Spannung von etwa uAB(t) = 2,806 kV eingestellt. Daraus bestimmt
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sich die Spannung UDC der Gleichspannungsquelle sowie die maximale1 Leiter-Leiter-Span-
nung U (Effektivwert der Grundschwingung):
2,806 kV = UDC =
√
2U ⇒ U = 1,984 kV. (5.1)
Die Messung ergibt einen Phasenstrom von I = 371 A (Effektivwert der Grundschwin-
gung) bei einer Kreisfrequenz von ω = 2π50 Hz. Entsprechend der verwendeten ohmsch-
induktiven Last Rg und Lg sowie der Kreisfrequenz ω bestimmt sich der Phasenwinkel zu
φ = arctan
(
ωLg
Rg
)
≈ 0,9983·π
2
. (5.2)
Es wird ein M2C mit n = 6 Submodulen pro Zweig verwendet. Die Kapazität des Sub-
modulkondensators beträgt dabei CSM = 2,5 mF. Für den Netzwiderstand und die Netz-
spule werden die Werte zu Rd = 1 mΩ und Ld = 1 mH abgeschätzt. Durch Vergleich der
1Dies gilt im linearen Bereich bei Verwendung einer entsprechenden 3. Harmonischen in der Sternpunkt-
spannung uNM(t).
Tabelle 5.2: Parameter des kontinuierlichen und des diskreten Simulationsmodells mit drei-
phasiger Spulenlast
Beschreibung Symbol Wert
Maximale Leiter-Leiter-Spannung
(Effektivwert der Grundschwingung) U 1,984 kV
Phasenstrom
(Effektivwert der Grundschwingung) I 371 A
Kreisfrequenz (Grundschwingung) ω 2π50 Hz
Gleichspannungsquelle im Zwischenkreis UDC 2,806 kV
Phasenwinkel (zwischen Phasenstrom und -spannung) φ 0,9983·π
2
Anzahl der Submodule pro Zweig n 6
Submodulkapazität CSM 2,5 mF
Netzwiderstand Rd 1 mΩ
Netzspule Ld 1 mH
Zweigwiderstand R 120 mΩ
Zweigspule L 185µH
Parasitärer ohmscher Widerstand der Lastspule Rg 3,3 mΩ
Lastspule Lg 4 mH
PWM-Frequenz fPWM 10000 Hz
Mindestzeit Tmin 10µs
Zweigstromregelungsparameter kL 10000
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Mess- und Simulationsergebnisse des Zwischenkreisstroms id(t) wird ein Zweigwiderstand
von R = 120 mΩ bestimmt. Für die verkoppelten Zweigspulen wird pro Zweig eine Induk-
tivität von L = 185µH angesetzt. Der parasitäre ohmsche Widerstand und die Induktivi-
tät der Lastspule ergeben sich aus dem Datenblatt [52] zu Rg = 3,3 mΩ und Lg = 4 mΩ.
Die drei Gegenspannungsquellen ugU(t), ugV(t) und ugW(t) werden jeweils zu null ge-
wählt. Für das diskrete Modell werden zusätzlich die PWM-Frequenz (wie beim Proto-
typ des M2Cs) fPWM = 10000 Hz, die Mindestzeit der IGBT-Module Tmin = 10µs und
der Parameter für das Abklingen der Fehlerfunktion beim Verfahren der Schaltsignal-
erzeugung kL = 10000 gewählt. Im Folgenden werden zwei Grundschwingungsperioden
22π
ω
= 40 ms der Simulations- bzw. Messergebnisse des M2Cs gegenüber gestellt. Dabei
zeigt jeweils die linke Spalte die Simulationsergebnisse des kontinuierlichen Modells, die
mittlere Spalte die Messergebnisse und die rechte Spalte die Simulationsergebnisse des dis-
kreten Modells.
In Abb. 5.4 sind jeweils die sechs Zweigströme iLk(t) (mit k = 1, 2, . . . , 6), die Stern-
punktspannung uNM(t) und die sechs Summenspannungen uCk(t) der Submodulkonden-
satoren CSM des betreffenden Zweiges dargestellt. Für die Ermittlung der Referenzgrößen
der Simulationen wurde der folgende Weg gewählt: Die Messergebnisse (LW2) der sechs
Zweigströme iLk(t) in Abb. 5.4(a)(Mitte) wurden zunächst zeitlich so verschoben, dass sie
phasengleich sind. Anschließend wurde zu jedem Zeitpunkt der Mittelwert gebildet, so dass
ein gemittelter Zweigstrom aus den sechs Zweigströmen iLk(t) entstand. Aus dem gemit-
telten Zweigstrom wurden dann mit Hilfe der Fourieranalyse die Amplitude und der Pha-
senwinkel der Grundschwingung ω und der 2. Harmonischen 2ω bestimmt, da sie in diesem
Fall die dominanten Anteile des Zweigstroms darstellten (diese sind in Abb. 5.4(a) nicht
separat dargestellt). Der Gleichanteil Id/3 des Zweigstroms wurde mit einer modifizierten
Version von (4.57) nämlich
Id =
UDC
2
(
2
3
R +Rd
) −
√√√√ U2DC
4
(
2
3
R +Rd
)2 − R
(
3
2
I2 + 3I2h
)
+ 3RgI2
2
3
R +Rd
(5.3)
berechnet. Bei der Herleitung von (5.3) wurde die Wirkleistung PLast an der ohmsch-
induktiven Last mit Gegenspannungsquelle aus (4.54) durch die Wirkleistung
PLast = 3
ω
2π
∫ 2π
ω
0
iU(τ)uU(τ)dτ = 3
ω
2π
∫ 2π
ω
0
Rg(iU(τ))
2dτ = 3RgI2 (5.4)
an den drei WiderständenRg ohne Gegenspannungsquelle ersetzt. Somit besteht der Zweig-
strom für das kontinuierliche Modell aus einem Gleichanteil, der Grundschwingung und der
2. Harmonischen. Für Zweigstrom iL1(t) ergibt sich beispielsweise:
iL1(t) = 3,91 A +
√
2·185,44 A· sin(ωt− 0,5176) + 136,01 A· sin(2ωt+ 2,7853). (5.5)
Durch symmetrische zeitliche Verschiebung entstehen sechs Zweigströme iLk(t), die in
Abb. 5.4(a)(links) zu sehen sind. Die ersten fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) entsprechen
2Zu den Messergebnissen wird jeweils die Kurzform nach Tab. 5.1 in Klammern angegeben, so dass erkenn-
bar ist, mit welchem Messfühler gemessen wurde.
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ebenfalls den Sollwerten des diskreten Modells. Die Simulationsergebnisse des diskreten
Modells sind in Abb. 5.4(a)(rechts) dargestellt. Ein Vergleich der beiden Simulationsergeb-
nisse mit den Messwerten zeigt eine gute Übereinstimmung im unteren Frequenzbereich.
Das Messergebnis der Sternpunktspannung uNM(t) ist in Abb. 5.4(b)(Mitte) zu sehen.
Diese wurde nicht direkt gemessen, sondern aus anderen Messwerten berechnet. Dazu wur-
de (3.52) verwendet und darin die Produkte aus Schaltfunktion sk(t) und Kondensatorspan-
nung uCk(t) entsprechend (3.11) durch die Zweigspannung uzk(t) ersetzt. Da die Gegen-
spannungsquellen ugU(t), ugV(t) und ugW(t) in diesem Fall null sind, ergibt sich somit
uNM(t) =
−uz1(t) + uz2(t)− uz3(t) + uz4(t)− uz5(t) + uz6(t)
6
. (5.6)
Die sechs Zweigspannungen uzk(t) wurden messtechnisch (DT) bestimmt, und daraus
schließlich mit (5.6) die Sternpunktspannung uNM(t) berechnet. Die Fourieranalyse liefert
nur einen dominanten niederfrequenten Anteil der 3. Harmonischen, so dass sich die Stern-
punktspannung uNM(t) für das kontinuierliche Modell in Abb. 5.4(b)(links) aus
uNM(t) = 121,01 V· sin(3ωt+ 3,0108) (5.7)
ergibt. Dabei bildet die Sternpunktspannung uNM(t) des kontinuierlichen Modells den
sechsten Sollwert des diskreten Modells. Das Simulationsergebnis der Sternpunktspan-
nung uNM(t) des diskreten Modells ist in Abb. 5.4(b)(rechts) zu sehen. Dabei enthält die
Sternpunktspannung uNM(t) zusätzlich zur 3. Harmonischen durch das diskrete Schalten
höherfrequente Anteile.
In Abb. 5.4(c)(Mitte) sind entsprechend (4.33) die Messergebnisse (ST) der sechs Sum-
menspannungen uCk(t) der Submodulkondensatoren CSM eines jeden Zweiges dargestellt.
Es zeigt sich, dass der „energiesymmetrische Zustand“ gut angenähert ist, jedoch nicht exakt
erreicht wurde, da es geringfügige Abweichungen in den Maximal- und Minimalwerten der
Summenspannungen uCk(t) gibt. Die durch das kontinuierliche und das diskrete Modell er-
zeugten Summenspannungen uCk(t) der Submodulkondensatoren CSM in Abb. 5.4(c)(links)
und (rechts) zeigen kaum Abweichungen zu den Messwerten. Dabei wurden die Anfangs-
werte der Kondensatorspannungen uCk,r(-20 ms) des kontinuierlichen und des diskreten
Modells so bestimmt, dass die Abweichungen der Maximal- und Minimalwerte zu den Mes-
sergebnissen etwa gleich sind. Wird von einer gleichmäßigen Verteilung der Summenspan-
nungen uCk(t), die von etwa 3000 V bis 4800 V schwanken, auf die n = 6 Submodulkon-
densatoren CSM ausgegangen, so variieren die Kondensatorspannungen uCk,r(t) von etwa
500 V bis 800 V.
Die Mittelwerte der Schaltfunktionen sk(t) sind in Abb. 5.5 dargestellt. Dabei sind die
Messergebnisse in Abb. 5.5(Mitte) nicht direkt gemessen, sondern aus anderen Messwer-
ten berechnet worden. Mit (3.11) lassen sich die Mittelwerte der Schaltfunktionen sk(t) aus
den Messwerten (DT) der Zweigspannungen uzk(t), den Messwerten (ST) der Summen-
spannungen uCk(t) der Submodulkondensatoren CSM und der Anzahl n der Submodule pro
Zweig berechnen:
sk(t) =
1
n
· round
(
n
uzk(t)
uCk(t)
)
. (5.8)
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(c) Summenspannungen der Submodulkondensatoren jeweils eines Zweiges
Abbildung 5.4: Zweigströme, Sternpunktspannung und Summenspannungen der Submo-
dulkondensatoren bei Spulenlast jeweils für die Simulation mit dem kon-
tinuierlichen Modell (links), für die Messung am Prototyp (Mitte) und die
Simulation mit dem diskreten Modell (rechts) (Parameter und Arbeitspunkt
siehe Tab. 5.2)
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(c) Mittelwerte der Schaltfunktionen der Stromrichterphase W
Abbildung 5.5: Mittelwerte der Schaltfunktionen bei Spulenlast jeweils für die Simulation
mit dem kontinuierlichen Modell (links), für die Messung am Prototyp (Mit-
te) und die Simulation mit dem diskreten Modell (rechts) (Parameter und
Arbeitspunkt siehe Tab. 5.2)
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(c) Zweigspannungen der Stromrichterphase U
Abbildung 5.6: Summe der oberen und unteren Zweigspannung, Leiter-Leiter-Spannungen
und Zweigspannungen bei Spulenlast jeweils für die Simulation mit dem
kontinuierlichen Modell (links), für die Messung am Prototyp (Mitte) und
die Simulation mit dem diskreten Modell (rechts) (Parameter und Arbeits-
punkt siehe Tab. 5.2)
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(c) Bestandteile des Zweigstroms des 1. Zweiges
Abbildung 5.7: Zwischenkreisstrom, Phasenströme und Bestandteile des Zweigstroms bei
Spulenlast jeweils für die Simulation mit dem kontinuierlichen Modell
(links), für die Messung am Prototyp (Mitte) und die Simulation mit dem
diskreten Modell (rechts) (Parameter und Arbeitspunkt siehe Tab. 5.2)
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(c) Zweigströme und Phasenstrom der Stromrichterphase U
Abbildung 5.8: Spannung über der Zweigspule, Kreisströme und Zweigströme/Phasen-
strom bei Spulenlast jeweils für die Simulation mit dem kontinuierlichen
Modell (links), für die Messung am Prototyp (Mitte) und die Simulation mit
dem diskreten Modell (rechts) (Parameter und Arbeitspunkt siehe Tab. 5.2)
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Dabei rundet die Round-Funktion von MATLAB ihr Argument auf eine Ganzzahl. Die zu
erwartenden Ganzzahlen sind 0, 1, 2, . . . , n, und durch die Teilung durch n ergibt sich eine
Zahl aus dem Bereich [0, 1]. Die Messergebnisse der Mittelwerte der Schaltfunktionen sk(t)
zeigen, dass in dieser Betriebsart 1 bis 4 Submodule pro Zweig eingeschaltet sind. Ein
Vergleich mit den Simulationsergebnissen der Mittelwerte der Schaltfunktionen sk(t) für
das kontinuierliche und das diskrete Modell, die mit (4.71) berechnet wurden, zeigt eine sehr
gute Übereinstimmung (Abb. 5.5(links) und (rechts)). Dabei werden beim diskreten Modell
nur 1 bis 3 Submodule pro Zweig eingeschaltet. Beim kontinuierlichen Modell verlaufen
die kontinuierlichen Mittelwerte der Schaltfunktionen sk(t) etwa im Bereich 0,25 bis 0,5.
Die Mittelwerte der Schaltfunktionen sk(t) bestätigen den nahezu symmetrischen Betrieb
des M2Cs in diesem Betriebspunkt.
Die Summe der oberen und unteren Zweigspannung uz1(t) + uz2(t) der Stromrichterpha-
se U, die Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) sowie die Zweigspannun-
gen uz1(t) und uz2(t) sind in Abb. 5.6 zu sehen. Die Messwerte (DT) der Summenzweig-
spannung uz1(t) + uz2(t) in Abb. 5.6(a)(Mitte) zeigen, dass die Anzahl an eingeschalteten
Submodulen pro Stromrichterphase U nicht konstant ist, da es sprunghafte Änderungen gibt,
die etwa einer Kondensatorspannung uCk,r(t) entsprechen. Der charakteristische Verlauf
wird durch das Simulationsergebnis des diskreten Modells in Abb. 5.6(a)(rechts) bestätigt.
Die Simulationsergebnisse des kontinuierlichen Modells in Abb. 5.6(a)(links) spiegeln nur
die niedrigen Frequenzanteile der Summenzweigspannung uz1(t) + uz2(t) wider.
Die Messergebnisse der Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t), die in
Abb. 5.6(b)(Mitte) dargestellt sind, wurden nicht direkt gemessen, sondern aus anderen
Messwerten berechnet. Dazu werden in Abb. 5.3(a) die obere und untere Maschengleichung
für die Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) aufgestellt:
uUV(t) = −uz1(t)− uL1(t) + uL3(t) + uz3(t) (5.9)
und uUV(t) = uz2(t) + uL2(t)− uL4(t)− uz4(t). (5.10)
Die Addition von (5.9) und (5.10) sowie Umformung führt schließlich zu
uUV(t) =
1
2
[
− uz1(t) + uz2(t) + uz3(t)− uz4(t)
− uL1(t) + uL2(t) + uL3(t)− uL4(t)
]
. (5.11)
Auf analoge Weise wurden die Leiter-Leiter-Spannungen uVW(t) und uWU(t) bestimmt. Ge-
messen wurden die sechs Zweigspannungen uzk(t) (DT) sowie die sechs Spulenspannun-
gen uLk(t) (DT). Es ergibt sich ein nahezu symmetrisches dreiphasiges Spannungssystem.
Ein Vergleich zu den Simulationsergebnissen des diskreten Modells in Abb. 5.6(b)(rechts)
zeigt eine relativ gute Übereinstimmung im Grundschwingungsbereich ω. Die Abweichun-
gen im höherfrequenten Bereich resultieren zum einen aus Messfehlern und zum anderen
daraus, dass die gekoppelten Zweigspulen im Modell nicht berücksichtigt wurden. Die Si-
mulationsergebnisse des kontinuierlichen Modells in Abb. 5.6(b)(links) zeigen ein symme-
trisches dreiphasiges Spannungssystem, das keine Oberschwingungsanteile enthält.
Die Messergebnisse (DT) der Zweigspannungen uz1(t) und uz2(t) in Abb. 5.6(c)(Mitte)
sind symmetrisch und um eine halbe Grundschwingungsperiode π
ω
= 10 ms zueinander
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verschoben. Es wird anhand der Spannungshöhe auch deutlich, dass in diesem Betrieb
1 bis 3 Submodule pro Zweig eingeschaltet sind. Das bedeutet, dass der Zustand von
4 eingeschalteten Submodulen pro Zweig, wie er in den Mittelwerten der Schaltfunktion-
en sk(t) in Abb. 5.5(a)(Mitte) erkennbar ist, auf einen Messfehler zurückzuführen ist. Sehr
schön lässt sich auch die Änderung der Kondensatorspannungen uC2,r(t) im Vergleich zu
Abb. 5.4(c)(Mitte) identifizieren. Eine hervorragende Übereinstimmung zu den Messergeb-
nissen liefern die Simulationsergebnisse der Zweigspannungen uz1(t) und uz2(t) des diskre-
ten Modells in Abb. 5.6(c)(rechts). Die Simulationsergebnisse des kontinuierlichen Modells
in Abb. 5.6(c)(links) enthalten wiederum nur die niederfrequenten Anteile der Zweigspan-
nungen uz1(t) und uz2(t).
Der Zwischenkreisstrom id(t), die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) sowie die Bestand-
teile des Zweigstroms iL1(t) sind in Abb. 5.7 dargestellt. Das Messergebnis des Zwischen-
kreisstroms id(t) in Abb. 5.7(a)(Mitte) wurde nicht direkt gemessen, sondern mit (3.15)
aus den Zweigströmen iLk(t) (LW) berechnet. Der Zwischenkreisstrom id(t) besitzt einen
Gleichanteil von etwa 12 A. Dieser wird auch durch das Simulationsergebnis des diskreten
Modells in Abb. 5.7(a)(rechts) bestätigt, wobei hier auch höherfrequente Anteile auftre-
ten. Das Fehlen der höherfrequenten Anteile bei den Messergebnissen ist vermutlich auf die
Mittelwertbildung bei der Messung zurückzuführen. Der Zwischenkreisstrom id(t) des kon-
tinuierlichen Modells in Abb. 5.7(a)(links) enthält nahezu nur den Gleichanteil von 12 A.
Die Messergebnisse der Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t), die in Abb. 5.7(b)(Mitte) zu
sehen sind, wurden mit Hilfe von (3.16)–(3.18) aus den gemessenen (LW) Zweigströmen
berechnet. Es ergeben sich nahezu perfekt sinusförmige Phasenströme, genauso wie beim
kontinuierlichen und beim diskreten Modell in den Abb. 5.7(b)(links) und (rechts).
In Abb. 5.7(c)(Mitte) sind die Messergebnisse (LW) des Zweigstroms iL1(t) sowie dessen
Bestandteile dargestellt: nämlich ein Drittel des Zwischenkreisstroms id(t) (nach (3.15)),
die Hälfte des Phasenstroms iU(t) (nach (3.16)) und der Kreisstrom iKR1(t) (nach (4.7)).
Es zeigt sich eine dominante 2. Harmonische im Kreisstrom iKR1(t). Ein Vergleich mit den
entsprechenden Simulationsergebnissen des diskreten Modells in Abb. 5.7(c)(rechts) zeigt
eine sehr gute Übereinstimmung, wobei die höherfrequenten Anteile bei den Messergebnis-
sen durch die Mittelwertbildung nicht sichtbar sind. Die höherfrequenten Anteile entstehen
durch die Zweigstromregelung. Deshalb treten sie auch nicht bei den Simulationsergebnis-
sen des kontinuierlichen Modells in Abb. 5.7(c)(links) auf.
Die Spannung uL1(t) über der Zweigspule des 1. Zweiges, die Kreisströme iKR1(t),
iKR2(t) und iKR3(t) sowie die Ströme der Stromrichterphase U (Zweigströme iL1(t), iL2(t)
und Phasenstrom iU(t)) sind in Abb. 5.8 zu sehen. Das Messergebnis (DT) der Span-
nung uL1(t) über der Zweigspule des 1. Zweiges in Abb. 5.8(a)(Mitte) zeigt eine hoch-
frequente Spannung im Bereich von etwa -600 V bis 600 V. Im Vergleich zum Simulations-
ergebnis des diskreten Modells in Abb. 5.8(a)(rechts) ergeben sich deutliche Unterschiede.
Das Simulationsergebnis zeigt ebenfalls eine hochfrequente Spannung, die jedoch nur im
Bereich von etwa -300 V bis 300 V liegt. Die Abweichungen sind zum einen auf Mess-
fehler und auf ohmsche Anteile im praktischen Aufbau zurückzuführen. Zum größten Teil
wird der Unterschied allerdings vermutlich aus den gekoppelten Zweigspulen resultieren,
die in den Simulationsmodellen nicht berücksichtigt sind. Durch die Kopplung wird bei ei-
ner Stromänderung in Zweig 2 eine zusätzliche Spannung an der Zweigspule in Zweig 1
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induziert. Weitere Abweichungen ergeben sich durch die Verfahren der Schaltsignalerzeu-
gung, die nicht identisch sind. Das Simulationsergebnis des kontinuierlichen Modells in
Abb. 5.8(a)(links) enthält nur die niederfrequenten Anteile der Grundschwingung ω und der
2. Harmonischen 2ω entsprechend des Zweigstroms iL1(t).
Die Messergebnisse (LW) der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t), die mit (4.7)–(4.9)
berechnet wurden, sind in Abb. 5.8(b)(Mitte) dargestellt. Sie enthalten im Wesentlichen eine
2. Harmonische sowie höherfrequente Anteile. In den Messergebnissen zeigt sich, dass die
Kreisströme in diesem Fall nicht vollständig symmetrisch sind (beispielsweise schwankt der
Maximalwert des Kreisstroms iKR1(t)). Die Simulationsergebnisse des kontinuierlichen und
des diskreten Modells in den Abb. 5.8(b)(links) und (rechts) bestätigen die Messergebnis-
se, wobei die Kreisströme des diskreten Modells zusätzliche höherfrequente Harmonische
enthalten.
Die Ströme der Stromrichterphase U, d. h. die Zweigströme iL1(t) und iL2(t) sowie der
Phasenstrom iU(t), sind in Abb. 5.8(c) zu sehen. Dabei sind die Messungen (SZ) der
Zweigströme iL1(t) und iL2(t) im Unterschied zu den bisherigen Strommessungen mit
Stromzangen und dem Oszilloskop durchgeführt worden (Abb. 5.8(c)(Mitte)), was zu einer
höheren Genauigkeit der Messung führt. Der Phasenstrom iU(t) wurde entsprechend (3.16)
berechnet. In der genaueren Messung der Zweigströme zeigen sich auch höherfrequente
Anteile, die zum einen aus Messrauschen, aber auch zum anderen aus der Zweigstromre-
gelung resultieren. Der Vergleich mit den Simulationsergebnissen des diskreten Modells
in Abb. 5.8(c)(rechts) zeigt ebenfalls höherfrequente Anteile in den Zweigströmen iL1(t)
und iL2(t). Die Simulationsergebnisse des kontinuierlichen Modells in Abb. 5.8(c)(links)
enthalten wiederum ausschließlich den Gleichanteil, die Grundschwingung und die 2. Har-
monische.
5.2.2 Modularer Mehrpunktstromrichter mit Maschinenlast
Grundlage des kontinuierlichen und des diskreten Modells bildet das Schaltungsmodell in
Abb. 3.6, wobei die Parameter für die Simulationsmodelle des verwendeten Betriebspunkts
in Tab. 5.3 festgelegt sind. Während der Messung wurde eine Spannung auf der Gleich-
spannungsseite des M2Cs (zwischen den Klemmen A und B) von etwa uAB(t) = 6,077 kV
verwendet. Daraus bestimmt sich die Spannung UDC der Gleichspannungsquelle der Simu-
lationsmodelle sowie die maximale3 Leiter-Leiter-Spannung U (Effektivwert der Grund-
schwingung):
6,077 kV = UDC =
√
2U ⇒ U = 4,297 kV. (5.12)
Für den Phasenstrom I (Effektivwert der Grundschwingung) wurde ein Wert von I = 143 A
bei einer Kreisfrequenz von ω = 2π50 Hz gemessen. Der Phasenwinkel φ = 0,2870·π
2
wur-
de ebenfalls aus den Messwerten berechnet. Dazu wurden die Phasenströme iU(t), iV(t)
und iW(t) zeitlich so verschoben, dass sie phasengleich sind, und anschließend eine Mit-
telwertbildung vorgenommen. Das Gleiche wurde mit den gemessenen Leiter-Leiter-Span-
nungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t) durchgeführt und zunächst die Phasenverschiebung φLL
3Dies gilt im linearen Bereich bei Verwendung einer entsprechenden 3. Harmonischen in der Sternpunkt-
spannung uNM(t).
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Tabelle 5.3: Parameter des kontinuierlichen und des diskreten Simulationsmodells mit Ma-
schinenlast
Beschreibung Symbol Wert
Maximale Leiter-Leiter-Spannung
(Effektivwert der Grundschwingung) U 4,297 kV
Phasenstrom
(Effektivwert der Grundschwingung) I 143 A
Kreisfrequenz (Grundschwingung) ω 2π50 Hz
Gleichspannungsquelle im Zwischenkreis UDC 6,077 kV
Phasenwinkel (zwischen Phasenstrom und -spannung) φ 0,2870·π
2
Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung a 0,7558
Anzahl der Submodule pro Zweig n 12
Submodulkapazität CSM 1,75 mF
Netzwiderstand Rd 1 mΩ
Netzspule Ld 1 mH
Zweigwiderstand R 120 mΩ
Zweigspule L 185µH
Statorwiderstand Rg 35,98 mΩ
Streuinduktivität Lg 3,7 mH
PWM-Frequenz fPWM 10000 Hz
Mindestzeit Tmin 10µs
Zweigstromregelungsparameter kL 10000
mit Hilfe der Fourieranalyse in der Grundschwingung ω zwischen dem gemittelten Pha-
senstrom und der gemittelten Leiter-Leiter-Spannung bestimmt4. Daraus ergibt sich dann
entsprechend der eingeführten Zählpfeile in Abb. 3.6 der Phasenwinkel φ in der Grund-
schwingung ω zwischen Phasenstrom iU(t) und Phasenspannung uU(t) mit
φ = φLL −
1
6
π. (5.13)
Der Betriebspunkt der ASM liegt mit einem Phasenwinkel von φ = 0,2870·π
2
im motori-
schen, induktiven Bereich. Der Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung a = 0,7558 wur-
de aus den Messwerten bestimmt, indem die Amplitude der Grundschwingung ω der ge-
mittelten Leiter-Leiter-Spannung durch die Spannung UDC der Gleichspannungsquelle ge-
teilt wurde. Das bedeutet in diesem Betriebspunkt, dass der M2C etwa 76% seiner mög-
4Die Phasenverschiebung φLL wird vom gemittelten Phasenstrom zur gemittelten Leiter-Leiter-Spannung
positiv gezählt.
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lichen5 Amplitude der Grundschwingung ω der Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t)
und uWU(t) erzeugt. Für die Messung wird ein M2C mit n = 12 Submodulen pro Zweig
und jeweils einem Submodulkondensator mit einer Kapazität von CSM = 1,75 mF verwen-
det. Der Netzwiderstand und die Netzspule betragen jeweils Rd = 1 mΩ und Ld = 1 mH.
Für den Zweigwiderstand und die Zweigspule werden wie bei dem Versuchsaufbau mit der
Spulenlast in Abschnitt 5.2.1 die Werte R = 120 mΩ und L = 185 mH verwendet. Für den
Statorwiderstand und die Streuinduktivität der ASM werden Werte vonRg = 35,98 mΩ und
Lg = 3,7 mH gewählt. Die PWM-Frequenz für das diskrete Modell beträgt wie beim Pro-
totyp fPWM = 10000 Hz. Für die Mindestzeit der IGBT-Module und den Parameter für das
Abklingen der Fehlerfunktion beim Verfahren der Schaltsignalerzeugung werden die Werte
Tmin = 10µs und kL = 10000 gewählt. Im Folgenden werden wie im Abschnitt 5.2.1 zwei
Grundschwingungsperioden 22π
ω
= 40 ms der Simulations- bzw. Messergebnisse des M2Cs
gegenübergestellt und verglichen. Dabei zeigt jeweils die linke Spalte die Simulationsergeb-
nisse des kontinuierlichen Modells, die mittlere Spalte die Messergebnisse und die rechte
Spalte die Simulationsergebnisse des diskreten Modells.
Die sechs Zweigströme iLk(t), die Sternpunktspannung uNM(t) und die sechs Sum-
menspannungen uCk(t) der Submodulkondensatoren CSM eines jeden Zweiges sind in
Abb. 5.9 dargestellt. Aus den Messergebnissen (LW) der sechs Zweigströme iLk(t) in
Abb. 5.9(a)(Mitte) wird zunächst durch zeitliche Verschiebung und Mittelwertbildung ein
gemittelter Zweigstrom berechnet. Die Zerlegung dieses gemittelten Zweigstroms mit Hilfe
der Fourieranalyse ergibt dominante Anteile im Gleichanteil, bei der Grundschwingungs-
frequenz ω und bei der 2. Harmonischen 2ω. Da der Gleichanteil der Zweigströme iLk(t)
für die Simulation eines stabilen Betriebspunktes bzgl. der gespeicherten Energie in den
Submodulkondensatoren CSM eine entscheidende Größe ist, wird nicht der Messwert, son-
dern der mit (4.57) berechnete Wert verwendet. Somit ergibt sich beispielsweise für den
Zweigstrom des 1. Zweiges
iL1(t) = 39,92 A +
√
2·71,37 A· sin(ωt− 2,9631) + 12,06 A· sin(2ωt− 0,9069). (5.14)
Durch entsprechende zeitliche Verschiebung werden alle sechs Zweigströme iLk(t) erzeugt,
die für das kontinuierliche Modell in Abb. 5.9(a)(links) dargestellt sind. Ein Vergleich mit
den Messwerten zeigt, dass die Messwerte nicht exakt gleich sind und zusätzliche höher-
frequente Anteile enthalten. Die ersten fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) entsprechen eben-
falls den Sollwerten des diskreten Modells. Die Simulationsergebnisse des diskreten Mo-
dells in Abb. 5.9(a)(rechts) besitzen neben dem Gleichanteil, der Grundschwingung ω und
der 2. Harmonischen 2ω weitere höherfrequente Harmonische. Diese resultieren aus der
Zweigstromregelung.
Der Sollwert der Sternpunktspannung uNM(t) bei der Messung am Prototyp des M2Cs
ist in Abb. 5.9(b)(Mitte) zu sehen. Da bei dieser Messung die benötigten Spannungen nicht
gemessen werden konnten, um die Sternpunktspannung uNM(t) zu berechnen, wird an dieser
Stelle ihr Sollwert verwendet. Die Fourieranalyse ergibt eine dominante 3. Harmonische, die
5Dies gilt im linearen Bereich bei Verwendung einer entsprechenden 3. Harmonischen in der Sternpunkt-
spannung uNM(t).
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für das kontinuierliche Modell in Abb. 5.9(b)(links) dargestellt ist und mit
uNM(t) = 459,49 V· sin(3ωt− 1,0467) (5.15)
angegeben werden kann. Diese wird ebenfalls als Sollwert für das diskrete Modell verwen-
det. Das Simulationsergebnis des diskreten Modells ist in Abb.5.9(b)(rechts) zu sehen. Es
ergeben sich zusätzliche höherfrequente Anteile, die aus der diskreten Struktur des M2Cs
mit Submodulen resultieren.
Die Messergebnisse (ST) der sechs Summenspannungen uCk(t) der Submodulkonden-
satoren CSM des jeweiligen Zweiges, die entsprechend (4.33) berechnet wurden, zeigt
Abb. 5.9(c)(Mitte). Es lässt sich feststellen, dass der „energiesymmetrische Zustand“ zwar
gut angenähert, jedoch nicht exakt erreicht ist, da sich auch bei dieser Messung Abwei-
chungen in den Minimal- und Maximalwerten der Summenspannungen uCk(t) der un-
terschiedlichen Zweige ergeben. Die Summenspannungen uCk(t), die mit dem kontinu-
ierlichen Modell berechnet wurden und in Abb. 5.9(c)(links) dargestellt sind, zeigen ei-
ne gute Übereinstimmung mit den Messergebnissen. Die Anfangswerte der Kondensator-
spannungen uCk,r(-20 ms) beim kontinuierlichen und beim diskreten Modell wurden da-
bei so bestimmt, dass die Abweichungen der Maximal- und Minimalwerte zu den Mes-
sergebnissen etwa gleich sind. Bei den Simulationsergebnissen des diskreten Modells in
Abb. 5.9(c)(rechts) sind die Abweichungen zu den Messwerten noch etwas deutlicher zu
sehen, die mit steigender Simulationszeit zunehmen. Dies ist darauf zurückzuführen, dass
die Kondensatorspannungen uCk,r(t) bzw. die Kondensatorenergien nicht aktiv beeinflusst
werden. Aufgrund der Schwankungsbreite der Summenspannungen uCk(t) im Bereich von
6600 V bis 7900 V ergeben sich bei n = 12 Kondensatorspannungen uCk,r(t) von etwa
550 V bis 660 V (bei Annahme einer gleichmäßigen Verteilung auf alle Submodulkonden-
satoren CSM eines Zweiges).
Die Mittelwerte der Schaltfunktionen s3(t) und s4(t), die Summe der oberen und unteren
Zweigspannung uz3(t) + uz4(t) der Stromrichterphase V sowie die Zweigspannungen uz3(t)
und uz4(t) sind in Abb. 5.10 zu sehen. Dabei sind die Mittelwerte der Schaltfunktionen s3(t)
und s4(t) des Prototyps in Abb. 5.10(a)(Mitte) nicht direkt gemessen worden, sondern ent-
sprechend (5.8) aus den Messwerten der Zweigspannungen (DT), der Summenspannung der
Submodulkondensatoren (ST) sowie aus der Anzahl n der Submodule pro Zweig berechnet
worden. Es ergeben sich maximal n+ 1 = 13 verschiedene Werte im Bereich [0, 1], von
denen in diesem Fall von s3(t) und s4(t) jeweils nur 10 verwendet werden. Das bedeutet,
dass minimal 1 Submodul und maximal 10 Submodule in Zweig 3 und 4 eingeschaltet sind.
Ein Vergleich mit den Mittelwerten der Schaltfunktionen beim kontinuierlichen und beim
diskreten Modell in Abb. 5.10(a)(links) und (rechts), die mit (4.71) berechnet wurden, zeigt
eine ausgezeichnete Übereinstimmung mit den Messwerten.
In Abb. 5.10(b)(Mitte) ist das Messergebnis (DT) der Summe von oberer und unterer
Zweigspannung uz3(t) + uz4(t) der Stromrichterphase V zu sehen. Es zeigt sich ein höher-
frequenter Spannungsverlauf, in dem Spannungssprünge im Bereich der Kondensatorspan-
nungen uCk,r(t) von etwa 600 V erkennbar sind. Daraus lässt sich schließen, dass die Summe
der eingeschalteten Submodule in dieser Stromrichterphase variiert. Die Simulationsergeb-
nisse des diskreten Modells in Abb. 5.10(b)(rechts) bestätigen die Messergebnisse, denn es
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Abbildung 5.9: Zweigströme, Sternpunktspannung und Summenspannung der Submodul-
kondensatoren bei Maschinenlast jeweils für die Simulation mit dem kon-
tinuierlichen Modell (links), für die Messung am Prototyp (Mitte) und die
Simulation mit dem diskreten Modell (rechts) (Parameter und Arbeitspunkt
siehe Tab. 5.3)
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Abbildung 5.10: Mittelwerte der Schaltfunktionen, Summe der oberen/unteren Zweigspan-
nung und Zweigspannungen bei Maschinenlast jeweils für die Simulation
mit dem kontinuierlichen Modell (links), für die Messung am Prototyp
(Mitte) und die Simulation mit dem diskreten Modell (rechts) (Parameter
und Arbeitspunkt siehe Tab. 5.3)
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Abbildung 5.11: Leiter-Leiter-Spannungen, Zwischenkreisstrom und Phasenströme bei Ma-
schinenlast jeweils für die Simulation mit dem kontinuierlichen Modell
(links), für die Messung am Prototyp (Mitte) und die Simulation mit dem
diskreten Modell (rechts) (Parameter und Arbeitspunkt siehe Tab. 5.3)
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(a) Bestandteile des Zweigstroms des 1. Zweiges
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-20 -10 0 10 20
-300
-200
-100
0
100
200
300
t in ms
St
ro
m
stä
rk
e 
in
 A
 
 
iL3(t)
-20 -10 0 10 20
t in ms
 
 
iV(t)
-20 -10 0 10 20
t in ms
 
 
iL4(t)
(c) Zweigströme und Phasenstrom der Stromrichterphase V
Abbildung 5.12: Bestandteile des Zweigstroms, Kreisströme und Zweigströme/Phasen-
strom bei Maschinenlast jeweils für die Simulation mit dem kontinuier-
lichen Modell (links), für die Messung am Prototyp (Mitte) und die Si-
mulation mit dem diskreten Modell (rechts) (Parameter und Arbeitspunkt
siehe Tab. 5.3)
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lassen sich beispielsweise die gleichen Kondensatorladevorgänge identifizieren. Das konti-
nuierliche Modell liefert einen weitgehend geglätteten Verlauf in Abb. 5.10(b)(links), der
neben einem Gleichanteil nur noch geringfügige Harmonische enthält (in der Auflösung
nicht sichtbar).
Die Messergebnisse (DT) der Zweigspannungen uz3(t) und uz4(t) der Stromrichterpha-
se V zeigt Abb. 5.10(c)(Mitte). Deutlich sind die Lade- und Entladevorgänge der Submo-
dulkondensatoren CSM zu erkennen. Ebenfalls ist bemerkenswert, dass sich durch den Ent-
ladevorgang der Submodulkondensatoren CSM die Spannungshöhe von neun eingeschalte-
ten Submodulen von ungefähr 6000 V auf 5200 V verringert. Damit ändert sich die Span-
nungshöhe um mehr als eine Kondensatorspannung uCk,r(t), die nur im Bereich von etwa
550 V bis 660 V liegt. Die Simulationsergebnisse für kontinuierliches und diskretes Modell
in Abb. 5.10(c)(links) und (rechts) zeigen nahezu identische Verläufe, wobei die Verläufe
des kontinuierlichen Modells ausschließlich die niederfrequenten Anteile widerspiegeln.
In Abb. 5.11 werden die Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t), der Zwi-
schenkreisstrom id(t) sowie die Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) gezeigt. Die Messer-
gebnisse (ST) der Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t) und uWU(t) in Abb. 5.11(a)(Mitte) sind
dabei nur mit einem Abtastintervall von etwa 500µs aufgezeichnet, wobei wieder eine Mit-
telwertbildung innerhalb des Abtastintervalls vorgenommen wird, um die Rauscheinflüsse
zu verkleinern. Die Leiter-Leiter-Spannung uVW(t) wird über die Maschengleichung
uVW(t) = −uUV(t)− uWU(t) (5.16)
berechnet. Es ergibt sich ein nahezu symmetrisches, dreiphasiges Drehspannungssys-
tem. Im Vergleich dazu sind bei den Simulationsergebnissen des diskreten Modells in
Abb. 5.11(a)(rechts) eine Vielzahl an Spannungsstufen erkennbar, wobei auch hier Lade-
und Entladevorgänge der Submodulkondensatoren CSM auszumachen sind. Die Simula-
tionsergebnisse des kontinuierlichen Modells in Abb. 5.11(a)(links) zeigen hingegen ein
perfekt symmetrisches, grundfrequentes, dreiphasiges Drehspannungssystem.
Das Messergebnis des Zwischenkreisstroms id(t) in Abb. 5.11(b)(Mitte), das über (3.15)
aus den Messwerten (LW) der Zweigströme iL1(t), iL3(t) und iL5(t) berechnet wurde, zeigt
einen Stromverlauf, der im Wesentlichen aus einem Gleichanteil und dominanten Anteilen
in der 6. Harmonischen besteht. Eine mögliche Erklärung für diese Anteile ist vermutlich
die speisende 12-Puls-Brückenschaltung in Abb. 5.2 in Verbindung mit dem verwendenten
Verfahren der Schaltsignalerzeugung. Im Vergleich dazu enthält das Simulationsergebnis
des diskreten Modells in Abb. 5.11(b)(rechts) höherfrequente Anteile, die auf die Zweig-
stromregelung und das diskrete Schalten zurückzuführen sind. Das Simulationsergebnis des
kontinuierlichen Modells in Abb. 5.11(b)(links) zeigt einen Gleichstrom, der entsprechend
der Vorgabe der Zweigströme aus (5.14) genau 119,76 A beträgt.
Die Messergebnisse der Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t) in Abb. 5.11(c)(Mitte),
die mit (3.16)–(3.18) aus den Messwerten (LW) der Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) be-
rechnet wurden, zeigen nahezu grundfrequente Phasenströme, die symmetrisch um je-
weils ein Drittel der Grundschwingungsperiode 1
3
2π
ω
= 6,67 ms zeitlich zueinander ver-
schoben sind. Im Vergleich zu den Leiter-Leiter-Spannungen uUV(t), uVW(t) und uWU(t)
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(Abb. 5.11(a)(Mitte)) ergeben sich um etwa 3,1 ms nacheilende Phasenströme6. Daraus er-
gibt sich mit der Kreisfrequenz ω eine Phasenverschiebung φLL = 0,9739 und schließlich
mit (5.13) der Phasenwinkel φ in Tab. 5.3. Die Simulationsergebnisse für kontinuierliches
und diskretes Modell in Abb. 5.11(c)(links) und (rechts) zeigen eine sehr gute Übereinstim-
mung mit den Messergebnissen.
Die Bestandteile des Zweigstroms iL1(t), die Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) so-
wie die Ströme von Stromrichterphase V (Zweigströme iL3(t), iL4(t) und Phasenstrom iV(t))
sind in Abb. 5.12 zu sehen. Die Messergebnisse der Bestandteile des Zweigstroms iL1(t) (al-
so ein Drittel des Zwischenkreisstroms id(t), die Hälfte des Phasenstroms iU(t) sowie der
Kreisstrom iKR1(t)) zeigen in Abb. 5.12(a)(Mitte), dass der Kreisstrom iKR1(t) deutlich klei-
ner ist als die anderen Bestandteile. Außerdem enthält der Kreisstrom iKR1(t) zusätzliche
höherfrequente Harmonische als nur die 2. Harmonische. Die Simulationsergebnisse des
diskreten Modells in Abb. 5.12(a)(rechts) zeigen insgesamt eine gute Übereinstimmung mit
den Messwerten. Die höherfrequenten Anteile im Kreisstrom iKR1(t) sind auf die Zweig-
stromregelung zurückzuführen. Vollständig geglättet ist der Kreisstrom iKR1(t) beim Simu-
lationsergebnis mit dem kontinuierlichen Modell in Abb. 5.12(a)(links).
Ein Vergleich der Messwerte der drei Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t), die mit
(4.7)–(4.9) und den Messwerten (LW) der entsprechenden Zweigströme berechnet wurden,
zeigt in Abb. 5.12(b)(Mitte), dass die Kreisströme aus mehreren Frequenzanteilen aufge-
baut sind und dass sie in diesem Fall nicht ganz symmetrisch zueinander liegen. Da jedoch
die 2. Harmonische 2ω den dominierenden Anteil des Frequenzgemisches darstellt, wurde
nur diese bei der Konstruktion der Zweigströme in (5.14) verwendet. Entsprechend ergibt
sich im kontinuierlichen Modell in Abb. 5.12(b)(links) ausschließlich die 2. Harmonische
als Kreisstrom. In den Simulationsergebnissen im diskreten Modell in Abb. 5.12(b)(rechts)
entstehen durch die Zweigstromregelung zusätzliche höherfrequente Anteile in den Kreis-
strömen.
Die Messergebnisse der Ströme der Stromrichterphase V, d. h. die gemessenen (SZ)
Zweigströme iL3(t) und iL4(t) sowie der daraus mit (3.17) berechnete Phasenstrom iV(t),
sind in Abb. 5.12(c)(Mitte) zu sehen. Die Messung mit den Stromzangen liefert eine höhere
Genauigkeit, wobei das Messrauschen nicht durch eine Mittelwertbildung gedämpft wird.
Im Vergleich mit den Simulationsergebnissen des diskreten Modells in Abb. 5.12(c)(rechts)
ergibt sich eine sehr gute Übereinstimmung. Die Simulationsergebnisse des kontinuierli-
chen Modells in Abb. 5.12(c)(links) enthalten ausschließlich den Gleichanteil, die Grund-
schwingung und die 2. Harmonische.
6Dabei eilt beispielsweise der Phasenstrom iU(t) der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) um etwa 3,1 ms nach.
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In diesem Kapitel wird die Auslegung der Komponenten des Leistungsteils des M2Cs unter-
sucht. Dabei werden zunächst die Submodulkondensatoren CSM und danach die Leistungs-
halbleiter dimensioniert. Die Auslegung der Zweigspule L, die ebenfalls eine Komponente
des Leistungsteils darstellt, ist nicht Bestandteil dieser Arbeit. Für die Dimensionierung der
Submodulkondensatoren CSM werden physikalische Bedingungen aufgestellt, die während
des Betriebs des Stromrichters eingehalten werden müssen. Damit lässt sich mit Hilfe des
kontinuierlichen Modells ein optimaler Kapazitätswert CSM,opt ermitteln, so dass die Be-
dingungen in allen ausgewählten Betriebspunkten des Stromrichters erfüllt werden. Unter
Verwendung des ermittelten Kapazitätswertes CSM,opt wird anschließend mit dem diskreten
Modell die Auslegung der Leistungshalbleiter vorgenommen. Dabei wird der Stromfaktor
der IGBT-Module so bestimmt, dass die maximale Sperrschichttemperatur erreicht wird.
Anschließend werden die Durchlass- und Schaltverluste sowie die Verlustverteilung auf die
beteiligten Leistungshalbleiter des M2Cs dargestellt.
Um die Auslegung der Submodulkondensatoren CSM durchführen zu können, muss zu-
nächst die Wahl des Kondensatortyps getroffen werden. Aus der Kondensatorspezifikation
lassen sich die Bedingungen für die Kondensatorspannung ableiten, die während des Be-
triebs des M2Cs eingehalten werden müssen. Danach wird ein iterativer Algorithmus zur
Bestimmung der minimalen SubmodulkapazitätCSM,min beschrieben. Anschließend wird für
zwei verschiedene Betriebsarten des Stromrichters jeweils die optimierte Kapazität CSM,opt
ermittelt. Dabei wird die Kapazität CSM bei der ersten Betriebsart für einen kreisstromfreien
Betrieb dimensioniert. Bei der zweiten Betriebsart wird der Einfluss von verschiedenen Har-
monischen der Kreisströme auf die Kondensatorauslegung untersucht. Dabei wird zusätz-
lich die Auslegung für den Betrieb einer Asynchronmaschine mit optimierten Kreisströmen
innerhalb des Stromrichters untersucht.
6.1 Kondensatorspezifikation
Stromrichter mit Gleichspannungszwischenkreisen benötigen Kondensatoren zur Entkopp-
lung der DC- und der AC-Seite. Dabei werden überwiegend Aluminium-Elektrolyt-Kon-
densatoren oder Folienkondensatoren eingesetzt. Aluminium-Elektrolyt-Kondensatoren be-
stehen anodenseitig aus einer Aluminium-Folie, auf die eine Aluminium-Oxid-Schicht als
Dielektrikum aufgebracht ist. Die Kathode ist ein flüssiger oder fester Elektrolyt. Bei diesem
Kondensatortyp ist auf die richtige Polung zu achten, d. h. er darf nur in eine Richtung gela-
den werden. Aufgrund der relativ niedrigen Stromtragfähigkeit von typischerweise einigen
Ampere pro Millifarad Kapazität werden diese Kondensatoren überwiegend im Niederspan-
nungsbereich verwendet. Die Stromtragfähigkeit ist dabei das Kriterium für die Dimensio-
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Tabelle 6.1: Drei verschiedene Kondensatoren E63.1, E50.PK16 und E63.2 mit unterschied-
lichen Bemessungsspannungen UN und überlagerten Wechselspannungen Ur
Beschreibung Symbol E63.1 E50.PK16 E63.2
Bemessungsspannung
(Nennspannung) UN 1200 V 1100 V 1000 V
Überlagerte
Wechselspannung
Ur 280 V 250 V 200 V
nierung. Dem hingegen sind Folienkondensatoren aus Lagen von Metall- und Plastikfolien
aufgebaut. Bei Folienkondensatoren muss nicht auf die richtige Polung geachtet werden. Sie
können in beide Richtungen geladen werden. Dabei erreichen sie deutlich höhere Strom-
tragfähigkeiten von einigen hundert Ampere pro Millifarad Kapazität im Vergleich zu Alu-
minium-Elektrolyt-Kondensatoren, weshalb sie auch im Mittelspannungsbereich eingesetzt
werden. Für Folienkondensatoren ist ein wesentliches Kriterium für die Dimensionierung
die maximale Spannungswelligkeit [53]. Dabei muss zusätzlich darauf geachtet werden,
dass die im Datenblatt spezifizierte maximale Stromtragfähigkeit nicht überschritten wird.
In dieser Arbeit werden Folienkondensatoren mit MKP-Technologie der Fa. ELECTRO-
NICON als Grundlage der Auslegung verwendet. Sie bestehen im Dielektrikum aus einer
reinen Polypropylenfolie, auf die auf beiden Seiten eine dünne Mischung aus Zink und
Aluminium aufgedampft wurde. Diese metallisierten Schichten bilden die Elektroden des
Kondensators [54].
Es wurden insgesamt drei verschiedene Kondensatoren ausgewählt, deren Werte in
Tab. 6.1 dargestellt sind. Dabei werden zwei Kondensatoren aus der Typenreihe E63 und
ein Kondensator aus der Typenreihe E50 entsprechend [54] verwendet. Die drei Konden-
satoren unterscheiden sich in ihren Werten der Bemessungsspannung UN und der überla-
gerten Wechselspannung Ur, die in Abb. 6.1 definiert werden. Dabei ist die Bemessungs-
spannung UN der Größtwert bzw. Scheitelwert der maximal zulässigen Kondensatorspan-
Zeit
 
 
0
UN-Ur
UN
Überlagerte Wech-
selspannung Ur
Bemessungsspannung
(Nennspannung) UN
uC(t)
Abbildung 6.1: Definition der Bemessungsspannung UN und der überlagerten Wechselspan-
nung Ur
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nung uC(t) im Dauerbetrieb. Die überlagerte Wechselspannung Ur entspricht dem Maximal-
wert des dauernd zulässigen Spitze-Spitze-Wertes des Wechselspannungsanteils, der einer
Gleichspannung überlagert ist.
Diese beiden Spannungen stellen die elektrotechnischen Bedingungen dar, die der Kon-
densatorauslegung zu Grunde liegen. Nach der Dimensionierung der Submodulkondensa-
toren CSM, d. h. nach der Bestimmung des optimalen Kapazitätswertes CSM,opt, müssen die
Kondensatoren aus [54] so ausgewählt werden, dass sowohl der Kapazitätswert CSM,opt er-
reicht wird als auch der Maximalstrom Imax, also der maximale Effektivwert des im Dauer-
betrieb zulässigen Stromes des Kondensators, nicht überschritten wird.
6.2 Iterativer Algorithmus zur Bestimmung der
minimalen Submodulkapazität
Dem Algorithmus zur Bestimmung der minimalen Submodulkapazität CSM,min liegen fol-
gende Bedingungen zugrunde: Entsprechend Abschnitt 6.1 dürfen sowohl die maximale
Kondensatorspannung UC,max als auch der Kondensatorspannungsrippel ∆UC die Bemes-
sungsspannung (Nennspannung) UN sowie die überlagerte Wechselspannung Ur des gewähl-
ten Kondensatortyps während des Betriebs nicht übersteigen. Zusätzlich ist selbstverständ-
lich gefordert, dass während des Betriebs des M2Cs die Schaltfunktionen sk(t) im Intervall
[0, 1] liegen. Dabei ist die untere Grenze der Schaltfunktionen sk(t) ≥ 0 aufgrund der ge-
wählten Regelreserve von 4% in der Gleichspannungsquelle UDC (vgl. (4.38)) immer erfüllt.
Die obere Grenze der Schaltfunktionen sk(t) ≤ 1 ist jedoch eine Bedingung, die bei der
Kondensatordimensionierung beachtet werden muss. Damit werden für die Kondensatordi-
mensionierung drei Bedingungen festgelegt:
UC,max ≤ 0,95·UN (6.1)
∆UC ≤ 0,95·Ur (6.2)
smax ≤ 0,975. (6.3)
Es sollen gewisse Sicherheitsabstände zu den Grenzen der Bedingungen erfüllt werden, so
dass die maximale Kondensatorspannung UC,max maximal 95% der Bemessungsspannung
(Nennspannung) UN des gewählten Kondensatortyps betragen soll. Ebenso soll der Kon-
densatorspannungsrippel ∆UC nicht größer als 95% der überlagerten Wechselspannung Ur
des gewählten Kondensatortyps sein. Der Maximalwert der Schaltfunktionen smax soll dabei
maximal 0,975 erreichen, damit auch bei maximalen Schaltfunktionen noch etwas Regelre-
serve zur Verfügung steht.
Folgender allgemeiner Ansatz führt schließlich zu einem iterativen Algorithmus zur Be-
stimmung der minimalen Submodulkapazität CSM,min: Eine Erhöhung der Submodulkapazi-
tät CSM führt, wie in Abb. 4.28(c) zu sehen, zu einer Verringerung der maximalen Konden-
satorspannung UC,max und des Kondensatorspannungsrippels ∆UC. Die minimale Konden-
satorspannung UC,min erhöht sich dabei, so dass sich der Maximalwert der Schaltfunktion-
en smax ebenfalls verringert, da dann prinzipiell mehr Zweigspannung uzk(t) während des
Minimalwerts der Kondensatorspannung UC,min zur Verfügung steht.
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Damit existiert bei Annahme bestimmter Stromrichterparameter in einem Arbeitspunkt
entweder eine minimale Submodulkapazität CSM,min, so dass die drei Bedingungen aus
(6.1)–(6.3) erfüllt sind, oder es existiert keine Submodulkapazität CSM, die die Bedingun-
gen erfüllt. Letzteres ist dann der Fall, wenn selbst die größtmögliche Submodulkapazität
CSM =∞ die Bedingungen aus (6.1)–(6.3) nicht erfüllt. Für einen gewählten Betriebspunkt
lässt sich die minimale Submodulkapazität CSM,min mit Hilfe einer Intervallschachtelungs-
methode auf Basis des kontinuierlichen Modells bestimmen. Dabei wird die minimale Sub-
modulkapazität CSM,min mit einer Genauigkeit von 1µF ermittelt.
6.3 Kreisstromfreier Betrieb
6.3.1 Auslegung der Submodulkondensatoren
6.3.1.1 Vorgehensweise
Die Vorgehensweise bei der Kondensatorauslegung gliedert sich in mehrere Schritte: Zu-
nächst muss eine Stromrichterkonfiguration festgelegt werden. Die entsprechenden Para-
meter sind in Tab. 6.2 zusammengefasst. Es wird ein M2C für eine maximale Leiter-Leiter-
Spannung U = 4,16 kV, einen Phasenstrom I = 600 A, eine Kreisfrequenz ω = 2π50 Hz
Tabelle 6.2: Betriebsbereich des kreisstromfreien Betriebs für die Kondensatorauslegung
Beschreibung Symbol Wert
Maximale Leiter-Leiter-Spannung
(Effektivwert der Grundschwingung) U 4,16 kV
Phasenstrom
(Effektivwert der Grundschwingung) I 600 A
Kreisfrequenz (Grundschwingung) ω 2π50 Hz
Gleichspannungsquelle im Zwischenkreis UDC 6,118 kV
Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung a 1
Netzwiderstand Rd 1 mΩ
Netzspule Ld 1 mH
Zweigwiderstand R n·3 mΩ
Zweigspule L 100µH
Statorwiderstand Rg 35,98 mΩ
Streuinduktivität Lg 3,7 mH
Anzahl der Submodule pro Zweig n 6 . . . 12
Phasenwinkel (zwischen Phasenstrom und -spannung) φ –π . . . π
Spannungshöhe in den Kondensatoren v vmin . . . vmax
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und einen Aussteuergrad der Leiter-Leiter-Spannung von a = 1 ausgelegt. Die verwendeten
Widerstands- und Induktivitätswerte sind ebenfalls aufgeführt, wobei zu beachten ist, dass
der Zweigwiderstand R abhängig von der Anzahl n der Submodule pro Zweig ist. Dabei
wird pro Submodul ein Widerstandswert von 3 mΩ verwendet, der sich im Wesentlichen
aus dem Durchlasswiderstand des IGBT-Moduls ergibt.
Die Gleichspannungsquelle UDC wird entsprechend (4.38) und die Gegenspannungsquel-
len ugU(t), ugV(t) und ugW(t) werden mit (4.41)–(4.44) berechnet. Als Eingangsgrößen
(Sollgrößen) des kontinuierlichen Modells werden die fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t)
nach (4.1)–(4.5) (ohne die Kreisstromanteile iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t)) sowie die Stern-
punktspannung uNM(t) nach (4.45) verwendet. Die Anfangswerte der Spulenströme und
Kondensatorspannungen werden entsprechend Abschnitt 4.3.2 bestimmt.
Die Anzahl der Submodule pro Zweig wird von n = 6 bis n = 12 schrittweise variiert,
so dass insgesamt sieben verschiedene Submodulzahlen pro Zweig untersucht werden. Der
optimale Submodulkondensator CSM,opt soll so dimensioniert werden, dass dieser für al-
le möglichen Phasenwinkel φ aus dem Intervall [−π, π[ verwendet werden kann. Da das
Intervall für den Phasenwinkel φ kontinuierliche Werte enthält und damit im Prinzip un-
endlich viele Phasenwinkel φ, muss die Auswahl der untersuchten Phasenwinkel φ auf eine
endliche Anzahl beschränkt werden. Dafür werden insgesamt 16 Phasenwinkel gewählt:
die zwölf Phasenwinkel der Menge φ ∈ {−π,−5
6
π, . . . , 5
6
π} sowie die vier Phasenwinkel
φ = − 7
12
π, φ = − 5
12
π, φ = 5
12
π und φ = 7
12
π. Der Parameter v, der die Spannungshöhe in
den Submodulkondensatoren CSM bestimmt, wird mit einer Schrittweite von 0,01 von vmin
bis vmax variiert. Der maximale Wert vmax folgt aus der Überlegung, dass der arithmetische
Mittelwert der Kondensatorspannung UCk,r eines Submodulkondensators CSM nicht größer
sein darf als die maximal erlaubte Kondensatorspannung nach (6.1), da ansonsten selbst
bei einer unendlich großen Kapazität CSM =∞ die Bedingung aus (6.1) nicht erfüllt wäre.
Damit ergibt sich:
UCk,r ≤ 0,95·UN. (6.4)
Wird nun (4.67) in (6.4) eingesetzt und nach v aufgelöst, folgt zunächst
v ≤ 0,95·UN
n
UDC
und schließlich vmax = 0,95·UN
n
UDC
. (6.5)
Die durchgeführten Simulationen zeigen, dass in dem zugrunde liegenden Auslegungssze-
nario ein Wert von vmin = 1,01 sinnvoll ist.
Damit sind alle Arbeitspunkte des M2Cs für die Untersuchung des kreisstromfreien Be-
triebs festgelegt. Es wird jeweils für alle Kombinationen der Submodulanzahl n, des Pha-
senwinkels φ, der Spannungshöhe v und der drei Kondensatoren aus Tab. 6.1 mit dem itera-
tiven Algorithmus aus Abschnitt 6.2 die minimale Submodulkapazität CSM,min bestimmt.
Ein beispielhaftes Ergebnis für den Kondensator E63.1 (UN = 1200 V und Ur = 280 V)
und für n = 8 Submodule pro Zweig zeigt Abb. 6.2. Darin zeigt Abb. 6.2(a) die minima-
le Submodulkapazität CSM,min(v, φ) in Abhängigkeit von der Spannungshöhe v und dem
Phasenwinkel φ (Scharparameter). Zu sehen sind 16 Verläufe, die jeweils einem Phasen-
winkel φ zuzuordnen sind. Es zeigt sich, dass für die Randwerte vmin und vmax jeweils die
minimale Submodulkapazität CSM,min(v, φ) für bestimmte Phasenwinkel φ zunimmt und da-
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Abbildung 6.2: Minimale Submodulkapazität, Kondensatorspannungen und Extremwerte
der Schaltfunktionen in Abhängigkeit des Parameters v (vmin = 1,01 und
vmax = 1,49) und des Phasenwinkels φ (Kurvenschar) zur Kondensatoraus-
legung des Kondensators E63.1 (UN = 1200 V und Ur = 280 V) für n = 8
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Abbildung 6.3: Extremwerte der Kondensatorspannungen und Schaltfunktionen in Ab-
hängigkeit des Phasenwinkels φ für vopt = 1,29 und CSM,opt = 4,150 mF
zur Kondensatorauslegung des Kondensators E63.1 (UN = 1200 V und
Ur = 280 V) für n = 8
mit die Spannungshöhe v einen nennenswerten Einfluss auf die minimale Submodulkapa-
zität CSM,min(v, φ) hat. Um eine optimale Submodulkapazität CSM,opt zu bestimmen, wird
in Abb. 6.2(b) jeweils der Maximalwert der minimalen Submodulkapazität CSM,min(v, φ)
über alle untersuchten Phasenwinkel φ dargestellt. Das Minimum dieser Kurve ergibt da-
mit die optimale Submodulkapazität CSM,opt = 4,150 mF bei einer optimalen Spannungshö-
he vopt = 1,29. Die Abb. 6.2(c) bis (e) zeigen, dass der iterative Algorithmus bei der Be-
stimmung der minimalen Submodulkapazität CSM,min die vorgegebenen Grenzen, die durch
(6.1)–(6.3) beschrieben werden, einhält. Zusätzlich ist zur Kontrolle in Abb. 6.2(f) noch der
Minimalwert der Schaltfunktionen smin(v, φ) dargestellt, der zeigt, dass die Schaltfunktion-
en sk(t) für alle untersuchten Phasenwinkel φ stets größer als null sind.
Nachdem die optimale Submodulkapazität CSM,opt bei der optimalen Spannungshö-
he vopt ermittelt wurde, wird das Auslegungsergebnis überprüft, indem die gefundene
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Optimierungskombination (vopt, CSM,opt) für eine feinere Auflösung des Phasenwinkels
berechnet wird. Das Simulationsergebnis für 360 Phasenwinkel φ bei vopt = 1,29 und
CSM,opt = 4,150 mF ist in Abb. 6.3 zu sehen. Es zeigt sich, dass die maximale Kondensator-
spannung UC,max(φ) in diesem Fall für einen Phasenwinkel φ = π2 den maximal erlaubten
Wert 0,95·UN = 1140 V erreicht. Der Kondensatorspannungsrippel ∆UC(φ) in Abb. 6.3(b)
ist minimal bei den Phasenwinkeln φ = 0 und φ = -π. Maximal wird der Kondensator-
spannungsrippel ∆UC(φ) für die Phasenwinkel φ = π2 und φ = -
π
2
, wobei der Kondensa-
torspannungsrippel ∆UC(φ) beim Phasenwinkel φ = -π2 seinen maximal erlaubten Wert
0,95·Ur = 266 V erreicht. Die Schaltfunktionen sk(t) liegen im Intervall [0, 1], da der Ma-
ximalwert smax und der Minimalwert smin der Schaltfunktionen sk(t) in den Abb. 6.3(c)
und (d) die entsprechenden Grenzen nicht über- bzw. unterschreiten.
6.3.1.2 Ergebnisse
Die Auslegungsergebnisse, also die optimierte Submodulkapazität CSM,opt bei einer opti-
mierten Spannungshöhe vopt, sind in Tab. 6.3 jeweils für die untersuchte Anzahl n der
Submodule pro Zweig und für die drei Kondensatoren E63.1, E50.PK16 und E63.2 aufge-
führt. Grafisch dargestellt sind die Ergebnisse in Abb. 6.4, wobei Abb. 6.4(a) die optimierte
Spannungshöhe vopt(n) und Abb. 6.4(b) die optimierte Submodulkapazität CSM,opt(n) je-
weils über die Anzahl der Submodule pro Zweig n zeigt. Dabei sind die Ergebnisse für
jeden der drei Kondensatoren E63.1, E50.PK16 und E63.2 als Scharparameter dargestellt.
Es ergibt sich, dass die optimierte Spannungshöhe vopt(n) mit der Submodulanzahl n zu-
nimmt, wobei sich für den Kondensator E63.1 die größten und für den Kondensator E63.2
die kleinsten Werte für die optimierte Spannungshöhe vopt(n) ergeben. Die optimierte Sub-
modulkapazität CSM,opt(n) nimmt mit der Submodulanzahl n ab, und dabei ergeben sich bei
gleichen Submodulanzahlen n die kleinsten Kapazitätswerte CSM,opt(n) für den Kondensa-
tor E63.1. Wird die optimierte Spannungshöhe vopt(n) ins Verhältnis zur Submodulanzahl n
gesetzt, ergibt sich in Abb. 6.4(c) ein interessanter Verlauf: Ab einer bestimmten Submodul-
anzahl n verhält sich der Quotient vopt(n)
n
nahezu konstant. Das bedeutet, dass die Erhöhung
Tabelle 6.3: Optimierte Spannungshöhe vopt und Submodulkapazität CSM,opt für die Aus-
legung der Kondensatoren E63.1 (UN = 1200 V, Ur = 280 V), E50.PK16
(UN = 1100 V, Ur = 250 V) und E63.2 (UN = 1000 V, Ur = 200 V)
n 6 7 8 9 10 11 12
vopt 1,06 1,16 1,29 1,45 1,61 1,77 1,93
E63.1
CSM,opt in mF 13,68 5,663 4,150 3,689 3,318 3,026 2,768
vopt 1,01 1,10 1,19 1,33 1,48 1,63 1,78
E50.PK16
CSM,opt in mF 129,8 9,176 5,103 4,498 4,056 3,680 3,371
vopt — 1,04 1,12 1,23 1,37 1,50 1,64
E63.2
CSM,opt in mF — 23,67 8,274 6,032 5,413 4,942 4,524
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Abbildung 6.4: Optimierte Spannungshöhe und Submodulkapazität in Abhängigkeit der
Anzahl der Submodule pro Zweig jeweils für die Kondensatoren E63.1,
E50.PK16 und E63.2
der Submodulzahl n um den Wert 1 jeweils zu der gleichen Zunahme der optimierten Span-
nungshöhe vopt(n) führt. In Abb. 6.4(d) ist die maximal mögliche1 gespeicherte Energie
in allen Submodulkondensatoren CSM im Verhältnis zur Scheinleistung des Stromrichters
entsprechend
G(n) =
6n
(
1
2
CSM,opt(n)U
2
N
)
√
3IaU
(6.6)
für jeden der drei Kondensatoren E63.1, E50.PK16 und E63.2 dargestellt. Auch hier zeigt
sich ab einer bestimmten Submodulanzahl n ein nahezu konstanter Verlauf. Das bedeutet,
dass trotz Erhöhung der Submodulanzahl n die maximal mögliche gespeicherte Energie
nicht zunimmt. Unter der Annahme, dass die maximal mögliche gespeicherte Energie sich
1Die maximal mögliche Ladespannung (Bemessungsspannung UN) der eingesetzten Kondensatoren darf
nicht überschritten werden.
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Abbildung 6.5: Extremwerte der Kondensatorspannungen und Schaltfunktionen in Abhän-
gigkeit der Anzahl der Submodule pro Zweig n jeweils für die Kondensato-
ren E63.1, E50.PK16 und E63.2
etwa proportional zu den Kondensatorkosten verhält, bleiben also ab einer bestimmten Sub-
modulanzahl n die Kondensatorkosten konstant. Wenn die Submodulanzahl n möglichst
klein gewählt werden soll, damit die mit der Submodulanzahl n linear zunehmenden Kosten
z. B. für das Submodulgehäuse so klein wie möglich gehalten werden können, ergeben sich
optimierte Submodulanzahlen von nopt = 8 für die Kondensatoren E63.1 und E50.PK16 so-
wie nopt = 9 für E63.2.
Zur Kontrolle der Auslegung sind in Abb. 6.5 die Extremwerte der Kondensatorspannun-
gen uCk,r(t) und Schaltfunktionen sk(t) abgebildet. Dabei sind alle vorgegebenen Bedin-
gungen der Auslegung eingehalten. In Abb. 6.5(a) ist zu sehen, dass die maximale Konden-
satorspannung UC,max(n) für alle untersuchten Submodulanzahlen n jeweils in der Nähe des
Grenzwertes 0,95UN liegt. Der Kondensatorspannungsrippel ∆UC(n) nimmt mit der Sub-
modulanzahl n zu und erreicht ab einer bestimmten Submodulanzahl n seinen jeweiligen
Grenzwert 0,95Ur. Es zeigt sich, dass sich die optimierten Submodulanzahlen nopt genau
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dann ergeben, wenn sowohl die maximale Kondensatorspannung UC,max als auch der Kon-
densatorspannungsrippel ∆UC ihren jeweiligen Grenzwert erreichen. In diesen Fällen wird
der Kondensator physikalisch vollständig ausgenutzt, denn er erreicht seine beiden Gren-
zen 0,95UN und 0,95Ur. Der Grund dafür, dass nicht bei allen Submodulanzahlen n der
Kondensator vollständig ausgenutzt wird, liegt darin, dass bei diesen Submodulanzahlen n
der Maximalwert smax(n) der Schaltfunktionen sk(t) seinen Grenzwert 0,975 erreicht hat,
wie in Abb. 6.5(c) zu sehen ist. Mit steigender optimierter Spannungshöhe vopt(n) fällt der
Maximalwert smax(n) der Schaltfunktionen sk(t) schließlich unter seinen Grenzwert. Der
Minimalwert smin in Abb. 6.5(d) bestätigt, dass die Schaltfunktionen sk(t) im Intervall [0, 1]
liegen.
6.3.2 Auslegung der Leistungshalbleiter
6.3.2.1 Leistungshalbleiteraufwand
Um den Leistungshalbleiteraufwand zu bestimmen, wird entsprechend Abschnitt 3.1 der
Stromfaktor κ so bestimmt, dass die mittlere Sperrschichttemperatur des heißesten Leis-
tungshalbleiters 125◦C beträgt. Dazu werden die optimierte Spannungshöhe vopt, die opti-
mierte Submodulkapazität CSM,opt und die entsprechende Submodulanzahl n aus Tab. 6.3
mit dem diskreten Modell verwendet und eine Grundschwingungsperiode 2π
ω
des „energie-
symmetrischen Zustands“ simuliert. Bei der Leistungshalbleiterauslegung wird das diskrete
Modell verwendet, weil damit die Schalthandlungen der Leistungshalbleiter zwar ideal, aber
dennoch genauer dargestellt werden als beim kontinuierlichen Modell. Dabei werden eine
PWM-Frequenz von fPWM = 5000 Hz, ein Parameter für das Abklingen der Fehlerfunk-
tion beim Verfahren der Schaltsignalerzeugung von kL = 5000 und eine Mindestzeit für die
IGBT-Module von Tmin = 10µs verwendet.
Die Auslegungsergebnisse des optimierten Stromfaktors κopt(n) sind in Tab. 6.4 zusam-
mengestellt. Der optimierte Stromfaktor κopt(n), die installierte Schalterleistung SS(n) so-
wie der maximale Effektivwert der Kondensatorströme IC,eff,max(n) und der Maximalwert
der Kondensatorströme IC,max(n) sind in Abb. 6.6 in Abhängigkeit von der Anzahl der Sub-
module n jeweils als Kurvenschar der Kondensatoren E63.1, E50.PK16 und E63.2 zu sehen.
Dabei zeigt sich, dass sich der optimierte Stromfaktor κopt(n) mit steigender Submodul-
Tabelle 6.4: Optimierter Stromfaktor κopt für die Auslegung des Leistungshalbleiters IGBT-
Modul FZ600R17KE3 für eine mittlere Sperrschichttemperatur von 125◦C
des heißesten IGBT-Moduls jeweils für die optimierten Kondensatoren E63.1,
E50.PK16 und E63.2 für fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
n 6 7 8 9 10 11 12
E63.1 κopt 1,200 1,159 1,139 1,129 1,116 1,104 1,091
E50.PK16 κopt 1,176 1,142 1,115 1,108 1,099 1,091 1,080
E63.2 κopt — 1,125 1,098 1,088 1,082 1,075 1,069
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Abbildung 6.6: Optimierter Stromfaktor, installierte Schalterleistung und Kennwerte der
Kondensatorströme in Abhängigkeit von der Anzahl n der Submodule
pro Zweig jeweils für die Kondensatoren E63.1, E50.PK16 und E63.2 für
fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
zahl n leicht verringert. In Abb. 6.6(b) ist die installierte Schalterleistung SS(n) dargestellt,
die nach
SS(n) = 12n·1,5·κopt(n)·600 A·1700 V (6.7)
berechnet wurde. Dabei lassen sich die einzelnen Faktoren von (6.7) wie folgt erklären: Ein
Submodul besitzt zwei IGBT-Module, wodurch es insgesamt 12n IGBT-Module gibt. Da
die installierte Schalterleistung ein Maß für den Leistungshalbleiteraufwand darstellt, wird
jedes IGBT-Modul mit dem Faktor 1,5 bewertet, da entsprechend [43] ein IGBT-Modul
doppelt soviel Siliziumfläche für die IGBT-Chips wie für die Dioden-Chips besitzt. Die
Faktoren κopt(n)·600 A und 1700 V entsprechen dabei dem Nennstrom (maximaler Kollek-
tor-Dauergleichstrom) und der maximalen Kollektor-Emitter-Sperrspannung des skalierten
Bauelements. Abbildung 6.6(b) kann entnommen werden, dass die installierte Schalter-
leistung SS(n) in Abhängigkeit der Submodulanzahl n nahezu linear zunimmt. Unter der
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Annahme, dass die installierte Schalterleistung eines IGBT-Moduls einer Spannungsklas-
se etwa proportional zu den Halbleiterkosten ist, nehmen also auch die Halbleiterkosten
nahezu linear mit der Submodulanzahl n zu. Der maximale Effektivwert der Kondensator-
ströme IC,eff,max(n) nimmt mit steigender Submodulanzahl n ab. Dies lässt sich dadurch er-
klären, dass bei gleichbleibender maximaler Kondensatorspannung UC,max(n) (Abb. 6.5(a))
die optimierte Spannungshöhe vopt(n) (Abb. 6.4(a)) steigt und somit der Maximalwert der
Schaltfunktionen smax(n) (Abb. 6.5(c)) sinkt. Somit werden beispielsweise bei Verwendung
des Kondensators E63.1 nicht mehr 97,5% (wie bei n = 6), sondern etwa 60,8% der Submo-
dule eines Zweiges maximal eingeschaltet (vgl. Abb. 6.5(c)). Durch den Symmetrierungs-
algorithmus aus Abschnitt 2.2.2 verteilt sich die Zeit eingeschalteter Zustände gleichmäßig
auf alle Submodule, und somit ist durchschnittlich ein Submodul für n = 6 etwa 97,5% und
für n = 12 etwa 60,8% einer PWM-Periode 1/fPWM eingeschaltet (zu dem Zeitpunkt der
maximalen Schaltfunktion sk(t)). Da der Verlauf der Zweigströme iLk(t) für alle n etwa
gleich ist, resultiert daraus, dass für eine steigende Anzahl von Submodulen n der maxima-
le Effektivwert der Kondensatorströme IC,eff,max(n) abnimmt. Dies gilt allerdings nicht für
deren Maximalwert IC,max(n), wie in Abb. 6.6(d) zu sehen ist, denn die Zweigströme iLk(t)
sind nicht abhängig von der Anzahl n der Submodule pro Zweig. Dabei definiert der Maxi-
malwert der Kondensatorströme IC,max(n) den Maximalwert des Betrages der Kondensator-
ströme.
6.3.2.2 Verlustverteilung
Die gesamte Verlustleistung Pv,ges(n), die in allen Leistungshalbleitern des M2Cs erzeugt
wird und mit der Modellierung aus Abschnitt 3.1.2 berechnet wurde, sowie der daraus re-
sultierende Wirkungsgrad η(n) des M2Cs bzgl. der Verluste in den Leistungshalbleitern in
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Abbildung 6.7: Gesamte Verlustleistung und Wirkungsgrad in Abhängigkeit von der Anzahl
der Submodule pro Zweig für einen Phasenwinkel φ = 1
6
π sowie vopt(n),
CSM,opt(n) und κopt(n) für fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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(c) Verlustleistungen und Sperrschichttemperaturen
der oberen Dioden-Chips für φ = π
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(d) Verlustleistungen und Sperrschichttemperaturen
der unteren IGBT-Chips für φ = π
1 2 3 4 5 6k =
r = 1 8 1 8 1 8 1 8 1 8 1 8
 
 
80
90
100
110
120
125
130
140
150
160
Sp
er
rs
ch
ic
ht
te
m
pe
ra
tu
r i
n 
°C
0
200
400
600
800
1000
V
er
lu
stl
ei
stu
ng
 in
 W
PconDuk,r PoffDuk,r
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Abbildung 6.8: Verlustleistungen und Sperrschichttemperaturen in den Leistungshalblei-
tern des oberen und unteren Schalters in den Submodulen für vopt = 1,29,
CSM,opt = 4,150 mF, nopt = 8, κopt = 1,139, fPWM = 5000 Hz, kL = 5000
und Tmin = 10µs
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6.3 Kreisstromfreier Betrieb
Abhängigkeit der Submodulanzahl n pro Zweig sind für einen Phasenwinkel von φ = 1
6
π
in Abb. 6.7 dargestellt. Dabei nimmt die gesamte Verlustleistung Pv,ges(n) in Abb. 6.7(a)
mit steigendem n zu und ist für jedes n für den Kondensator E63.1 am größten und für
den Kondensator E63.2 am kleinsten. Dies resultiert zum einen daraus, dass mit steigen-
der Anzahl an Submodulen pro Zweig n mehr IGBT-Module dauerhaft in Reihe geschal-
tet sind, und zum anderen daraus, dass die maximale Kondensatorspannung UC,max für den
Kondensator E63.1 größer ist (UC,max ≈ 0,95·UN = 1140 V) als für den Kondensator E63.2
(UC,max ≈ 0,95·UN = 950 V) und somit die Schaltverluste beim Betrieb mit höherer Kon-
densatorspannung größer sind. Die Verläufe des Wirkungsgrads η(n), die mit
η(n) =
PLast
PLast + Pv,ges(n)
(6.8)
und (4.54) berechnet wurden, sind in Abb. 6.7(b) dargestellt. Für alle untersuchten
Kondensatoren und Submodulanzahlen n ergeben sich Wirkungsgrade im Bereich von
η(n) = 98%− 99%. Dabei gilt: je kleiner die Submodulanzahl n, desto größer der Wir-
kungsgrad η(n).
Die einzelnen Verlustleistungen und Sperrschichttemperaturen in den Leistungshalb-
leitern des oberen und unteren Schalters in den Submodulen werden beispielhaft für
vopt = 1,29, CSM,opt = 4,150 mF, nopt = 8 und κopt = 1,139 in Abb. 6.8 dargestellt. Dabei
zeigt Abb. 6.8(a) die gesamten Verlustleistungen jeweils aufgeteilt nach oberen IGBT-Chips
(To) und Dioden-Chips (Do) sowie unteren IGBT-Chips (Tu) und Dioden-Chips (Du) für
zwölf verschiedene Phasenwinkel φ (wobei -π =̂ π gilt). In der Darstellung wird weiterge-
hend unterschieden in Durchlassverluste (Pcon), Einschaltverluste (Pon) und Ausschaltver-
luste (Poff) entsprechend den Abschnitten 3.1.2.1 und 3.1.2.2. Es zeigt sich, dass sich die
Verluste in Abhängigkeit des Phasenwinkels φ sehr ungleichmäßig auf die oberen und unte-
ren IGBT- und Dioden-Chips verteilen. Für die Phasenwinkel φ ∈ {±π, -5
6
π, -2
3
π, 2
3
π, 5
6
π}
erzeugen die unteren Dioden-Chips die meisten Verluste, und für die restlichen darge-
stellten Phasenwinkel φ entstehen in den unteren IGBT-Chips die meisten Verluste. Die
höchsten Gesamtverluste entstehen bei einem Phasenwinkel von φ = 0 (Pv,ges = 53,8 kW),
von denen der größte Teil in den unteren IGBT-Chips generiert wird (Pv,Tu,ges = 39,3 kW).
Die unteren Dioden-Chips sind bei einem Phasenwinkel von φ = π am stärksten belas-
tet (Pv,Du,ges = 27,0 kW). Obwohl die unteren Dioden-Chips für φ = π weniger Verlustleis-
tung Pv,Du,ges erzeugen als die unteren IGBT-Chips für φ = 0, erreichen die Dioden-Chips in
diesem Fall für κopt = 1,139 eine mittlere Sperrschichttemperatur von Tj,Du = 125,0◦C. Im
Gegensatz dazu erreichen die unteren IGBT-Chips nur eine mittlere Sperrschichttemperatur
von Tj,Tu = 120,4◦C für φ = 0. Dabei lässt sich beispielsweise die mittlere Sperrschicht-
temperatur Tj,Du berechnen, indem die gesamte Verlustleistung in den unteren Dioden-
Chips Pv,Du,ges durch die Anzahl der skalierten Bauelemente 6nopt geteilt wird
Pv,Du =
Pv,Du,ges
6nopt
(6.9)
und daraus die Sperrschichttemperatur Tj,Du über das thermische Ersatzschaltbild aus
Abb. 3.4 mit (3.10) berechnet wird. Entsprechendes gilt für die mittleren Sperrschichttem-
peraturen der anderen beteiligten Halbleiterpfade (To, Do und Tu).
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Dass dieser Ansatz sinnvoll ist, zeigt sich, wenn die Abb. 6.8(b) bis (e) betrachtet wer-
den. Darin sind die Verlustleistungen und Sperrschichttemperaturen aller oberen IGBT- und
Dioden-Chips sowie der unteren IGBT- und Dioden-Chips einzeln für jeden Halbleiter bei
einem Phasenwinkel von φ = π dargestellt. Die Verluste in Abb. 6.8(b) werden dabei je-
weils nach Durchlassverlusten PconTok,r, Einschaltverlusten PonTok,r und Ausschaltverlus-
ten PoffTok,r der oberen IGBT-Chips des r-ten Submoduls im k-ten Zweig unterschieden
(Entsprechendes gilt für die Abb. 6.8(c)–(e)). Es zeigt sich, dass bei den oberen IGBT-Chips
in diesem Betriebspunkt die Schaltverluste im Vergleich zu den Durchlassverlusten deut-
lich überwiegen. Außerdem verteilen sich die Schaltverluste nicht gleichmäßig auf die un-
terschiedlichen IGBT-Module innerhalb dieser untersuchten Grundschwingungsperiode 2π
ω
.
Dies ist auf den Symmetrierungsalgorithmus aus Abschnitt 2.2.2 zurückzuführen, der aber
auch dafür sorgt, dass sich in der nächsten Grundschwingungsperiode die Verluste wie-
der anders verteilen. Es ergibt sich also eine statistische Schwankung der Verluste auf die
unterschiedlichen IGBT-Module, die durch die thermischen Kapazitäten (nicht berücksich-
tigt im Ersatzschaltbild in Abb. 3.4) in der Praxis reduziert wird. Das ist der Grund dafür,
dass für die Auslegung des Stromfaktors κopt von den mittleren Verlusten bzw. den mittle-
ren Sperrschichttemperaturen ausgegangen wird. Dazu wurde in Abb. 6.8(e) der Stromfak-
tor κopt = 1,139 gewählt, so dass die mittlere Sperrschichttemperatur der unteren Dioden-
Chips 125◦C beträgt.
6.4 Betrieb mit optimierten Kreisströmen
6.4.1 Auslegung der Submodulkondensatoren
6.4.1.1 Algorithmus
Bei der zweiten Betriebsart, für welche die Kondensatoren CSM dimensioniert werden sol-
len, werden zusätzlich optimierte Kreisströme verwendet. Dabei wird die Dimensionierung
für die gleichen Betriebsbereiche wie in Abschnitt 6.3 durchgeführt (Tab. 6.2), nur mit dem
Unterschied, dass die Anzahl der Submodule pro Zweig mit n = 8 nicht variiert wird und
dass ausschließlich die Verwendung des Kondensators E63.1 vorausgesetzt wird (Tab. 6.1).
Als Kreisströme werden entsprechend Abschnitt 4.1.2 jeweils eine 2., 4. oder 8. Harmoni-
sche untersucht. Die verwendeten Amplituden- und Phasenbereiche Ih und φh sowie deren
Schrittweiten ∆Ih und ∆φh sind in Tab. 6.5 zusammengefasst. Die 2. Harmonische wird
Tabelle 6.5: Auswahl der Parameter der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) für die
Kondensatordimensionierung
h Ih ∆Ih φh ∆φh
2 [200 A, 700 A] 25 A [−π, π[ 1
90
π
4 [25 A, 500 A] 25 A [−π, π[ 1
90
π
8 [25 A, 350 A] 25 A [−π, π[ 1
90
π
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dabei für 21 verschiedene Amplitudenwerte I2 und 180 unterschiedliche Phasenwinkel φ2
untersucht. Der Phasenwinkel φ (zwischen Grundschwingung des Phasenstroms und Grund-
schwingung der Phasenspannung) aus Tab. 6.2 wird bei den folgenden Untersuchungen mit
einer Schrittweite von ∆φ = 1
24
π variiert, so dass insgesamt 48 unterschiedliche Phasen-
winkel φ untersucht werden. Die Spannungshöhe der Kondensatoren v wird von vmin = 1,01
bis vmax = 1,49 (entsprechend (6.5)) mit einer Schrittweite von ∆v = 0,01 geändert, so dass
sich 49 verschiedene Spannungshöhen v ergeben.
Es werden somit insgesamt 21·180·48·49 ≈ 8,9 Mio. verschiedene Betriebspunkte allein
bei der Untersuchung der 2. Harmonischen für die Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t)
untersucht. Eine so große Anzahl an Betriebspunkten nimmt bei der verwendeten CPU eine
Rechenzeit von etwa 1500 Stunden (62,5 Tage) für die Kondensatordimensionierung in An-
spruch. Um die Zeit für die Berechnungen zu verkürzen, wurde ein Hochleistungsrechner
verwendet [55], der mit über 200 CPUs parallelisiert arbeitete. Die in Abschnitt 6.4.1.2 vor-
gestellten Ergebnisse entsprechen einer Rechenzeit einer CPU von insgesamt etwa einem
halben Jahr.
Die Kondensatordimensionierung verläuft analog zu der in Abschnitt 6.3.1.1 beschrie-
benen Vorgehensweise. Zuerst wird für einen gewählten Phasenwinkel φ sowie für alle
Kombinationen aus h-ter Harmonischer, Amplitude Ih und Phasenwinkel φh mit dem ite-
rativen Algorithmus aus Abschnitt 6.2 die minimale Submodulkapazität CSM,min für jede
Spannungshöhe v bestimmt (analog zu Abb. 6.2(a)). Anders als in Abb. 6.2(a) werden nicht
die minimalen Submodulkapazitäten CSM,min(v, φ) für die verschiedenen Phasenwinkel φ,
sondern die minimalen Submodulkapazitäten CSM,min(v, Ih, φh) für alle Kombinationen von
Ih und φh überlagert. Der kleinste Wert der minimalen SubmodulkapazitätCSM,min(v, Ih, φh)
legt damit dann die optimierte Submodulkapazität CSM,h,opt(φ), die optimierte Spannungs-
höhe vh,opt(φ) und die optimierte Kombination aus Amplitude Ih,opt(φ) und Phasenwin-
kel φh,opt(φ) der h.-ten Harmonischen für den gewählten Phasenwinkel φ fest. Durch den ite-
rativen Algorithmus aus Abschnitt 6.2 werden die drei Bedingungen eingehalten, die durch
(6.1)–(6.3) beschrieben werden. Zusätzlich zu den drei Bedingungen wird auch überprüft,
ob der Minimalwert der Schaltfunktionen sk(t) stets größer oder gleich null ist.
Die bisherigen Kondensatordimensionierungen wurden jeweils für einen Phasenstrom
von I = 600 A (Grundschwingungseffektivwert) durchgeführt. Ein anderer Anwendungs-
fall ist der Betrieb einer Asynchronmaschine (ASM), bei dem der Effektivwert der Phasen-
ströme mit dem Phasenwinkel φ geändert wird. Die Kennlinien einer Asynchronmaschi-
ne bei einer Leiter-Leiter-Spannung von U = 4160 V (Grundschwingungseffektivwert) und
einer Kreisfrequenz ω = 2π50 Hz des elektrischen Drehfelds zeigt Abb. 6.9. Dabei sind
in Abb. 6.9(a) der normierte Phasenstrom I(M)/IN, der Leistungsfaktor cos(φ(M)) so-
wie die normierte Drehzahl N(M)/NN der ASM in Abhängigkeit des normierten Drehmo-
ments M/MN dargestellt.
Für den Fall der leerlaufenden Maschine, wenn kein Drehmoment erzeugt wird (M = 0),
entspricht die Drehzahl der Nenndrehzahl (N(0) = NN). Dabei ergibt sich ein Phasenstrom
von I(0) ≈ 18%IN bei einem Leistungsfaktor von cos(φ(0)) ≈ 0. Wird ein positives Dreh-
moment erzeugt (M > 0), so sinkt die Drehzahl N(M) um einen entsprechenden Schlupf.
Der Phasenstrom I(M) und der Leistungsfaktor cos(φ(M)) steigen an. Die Maschine be-
findet sich im motorischen Betrieb. Wird die Drehzahl N(M) über der Nenndrehzahl NN
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Abbildung 6.9: Kennlinien einer Asynchronmaschine bei einer Leiter-Leiter-Spannung von
U = 4160 V (Grundschwingungseffektivwert) und einer elektrischen Kreis-
frequenz von ω = 2π50 Hz für einen Nennphasenstrom IN = 600 A (Grund-
schwingungseffektivwert) und einer Nenndrehzahl NN = 3000 min-1
erhöht, so ergibt sich ein negatives Drehmoment M < 0. Die Maschine befindet sich im
generatorischen Betrieb. Dabei erhöht sich der Phasenstrom I(M), und der Leistungsfak-
tor cos(φ(M)) wird negativ.
Aus den Kennlinien aus Abb. 6.9(a) lässt sich der Zusammenhang von Phasenstrom I
(Grundschwingungseffektivwert) und Phasenwinkel φ berechnen, der in Abb. 6.9(b) darge-
stellt wird. Die Betriebspunkte liegen ausschließlich im induktiven Betrieb der Maschine,
denn es ergeben sich Phasenwinkel im Bereich φ ∈]0, π[. Dabei ergibt sich bei einem Pha-
senwinkel von φ = 1
2
π der Leerlaufbetrieb der Maschine (M = 0) mit einem Phasenstrom
von I = 110 A, der dem Magnetisierungsstrom der Maschine entspricht. Für Phasenwinkel
φ < 1
2
π befindet sich die Maschine im motorischen Betrieb und der Phasenstrom I steigt
bis zu seinem Nennwert (I = 600 A) beim Nenndrehmoment (M = MN). Für Phasenwin-
kel φ > 1
2
π befindet sich die Maschine im generatorischen Betrieb und der Phasenstrom I
steigt bis zu seinem Nennwert (I = 600 A) bei negativem Nenndrehmoment (M = -MN).
Die 29 gekennzeichneten Betriebspunkte in Abb. 6.9(b), also die Kombinationen aus Pha-
senstrom und Phasenwinkel (φ, I), entsprechen den Auslegungspunkten für die Kondensa-
tor- und Halbleiterdimensionierung. Die Kondensatordimensionierung wird dabei, wie be-
reits in diesem Abschnitt beschrieben, durchgeführt. Der Unterschied zu den zuvor darge-
stellten Betrachtungen liegt darin, dass zusätzlich zum Phasenwinkel φ der Phasenstrom I
verändert wird. Als Kreisstrom wird eine 2. Harmonische für einen Amplitudenbereich
I2 ∈ [0, 500] bei einer Amplitudenschrittweite von ∆I2 = 25 A und einen Phasenbereich
φ2 ∈ [-π, π[ bei einer Phasenschrittweite von ∆φ2 = 190π untersucht.
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Abbildung 6.10: Optimierte Submodulkapazität, optimierte Spannungshöhe sowie op-
timierte Amplitude und optimierter Phasenwinkel der h-ten Harmo-
nischen der Kreisströme zur Kondensatorauslegung des Kondensators
E63.1 (UN = 1200 V und Ur = 280 V) für n = 8
6.4.1.2 Ergebnisse
Die Auslegungsergebnisse für die Kondensatordimensionierung des Kondensators E63.1
(UN = 1200 V und Ur = 280 V) für eine Anzahl der Submodule pro Zweig von n = 8 für
einen Betrieb mit optimierten Kreisströmen zeigt Abb. 6.10. Darin sind in Abb. 6.10(a)
die optimierte Submodulkapazität CSM,h,opt(φ), in Abb. 6.10(b) die optimierte Spannungs-
höhe vh,opt(φ), in Abb. 6.10(c) die optimierte Amplitude Ih,opt(φ) und in Abb. 6.10(d) der
optimierte Phasenwinkel φh,opt(φ) der h-ten Harmonischen der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t)
und iKR3(t) in Abhängigkeit des Phasenwinkels φ dargestellt.
Als Referenzwert ist das Auslegungsergebnis für die Dimensionierung ohne Kreisströ-
me angegeben. Es ergibt sich eine optimierte Submodulkapazität von CSM,opt = 4,150 mF
bei einer optimierten Spannungshöhe von vopt = 1,29. Dies bedeutet, dass für alle Phasen-
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winkel φ aus dem Bereich φ ∈ [π, π[ die drei Bedingungen von (6.1)–(6.3) sowie die vierte
Bedingung, dass der Minimalwert der Schaltfunktionen sk(t) stets größer gleich null ist,
eingehalten werden.
Wenn sich von der Annahme gelöst wird, dass die optimierte Spannungshöhe für alle
Phasenwinkel φ stets denselben Wert vopt = 1,29 annehmen muss, lässt sich die optimier-
te Submodulkapazität CSM,opt = 4,150 mF weiter verkleinern. Dieser kreisstromfreie Fall
wird mit dem zusätzlich eingeführten Index h = 0 bezeichnet. Dargestellt wird die opti-
mierte Submodulkapazität CSM,0,opt(φ) bei einer optimierten Spannungshöhe v0,opt(φ), die
beide vom jeweiligen Phasenwinkel φ abhängen. Dabei wird die optimierte Submodul-
kapazität CSM,0,opt(φ) für die Phasenwinkel φ = -π2 und φ =
π
2
maximal und für die Pha-
senwinkel φ = -π und φ = 0 minimal. Die optimierte Spannungshöhe v0,opt(φ) beginnt im
generatorischen Betriebspunkt (φ = -π) bei einem Wert von 1,32, steigt dann im kapazi-
tiven Bereich (φ ∈ ]-π, 0[) auf Werte von 1,37 bzw. 1,38 und fällt schließlich im motori-
schen Betriebspunkt (φ = 0) wieder auf 1,32. Im induktiven Bereich (φ ∈ ]0, π[) fällt die
optimierte Spannungshöhe v0,opt(φ) auf 1,27 und steigt dann schließlich im generatorischen
Betriebspunkt (φ = π) wieder auf 1,32. Wird der Maximalwert der optimierten Submodul-
kapazität CSM,0,opt = 3,888 mF verwendet und die Spannungshöhe v entsprechend v0,opt(φ)
dem jeweiligen Phasenwinkel φ angepasst, so sind weiterhin alle vier Bedingungen für
UC,max, ∆UC, smax und smin erfüllt. Damit konnte also die optimierte Submodulkapazität
von CSM,opt = 4,150 mF auf CSM,0,opt = 3,888 mF bereits ohne Verwendung von Kreisströ-
men verringert werden. Die gespeicherte Energie pro Scheinleistung nach (6.6) verringert
sich damit von G = 33,18 WskVA auf G0 = 31,08
Ws
kVA .
Eine deutliche Reduzierung der optimierten Submodulkapazität ergibt sich, wenn eine op-
timierte 2. Harmonische für die Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) verwendet wird. Die
optimierte Submodulkapazität CSM,2,opt(φ) wird dabei etwa bei den Phasenwinkeln φ = -π2
(kapazitiver Betriebspunkt) und φ = π
2
(induktiver Betriebspunkt) maximal und bei den
Phasenwinkeln φ = -π (generatorischer Betriebspunkt) und φ = 0 (motorischer Betriebs-
punkt) minimal. Entscheidend ist jedoch, dass der Maximalwert der Submodulkapazität
von CSM,0,opt = 3,888 mF im kreisstromfreien Fall auf CSM,2,opt = 1,626 mF bei optimier-
ter 2. Harmonischer als Kreisstrom um den Faktor 2,4 gesenkt werden konnte. Damit ergibt
sich eine gespeicherte Energie pro Scheinleistung nach (6.6) von nur noch G2 = 13,00 WskVA .
Die optimierte Spannungshöhe v2,opt(φ) hat einen ähnlichen Verlauf wie v0,opt(φ). Sie ist
mit 1,36 maximal im kapazitiven Bereich (φ ∈ ]-π, 0[) und mit 1,28 minimal im indukti-
ven Bereich (φ ∈ ]0, π[). Wie die Amplitude I2 und der Phasenwinkel φ2 der 2. Harmo-
nischen der Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) nach (4.14)–(4.16) gewählt werden
müssen, zeigen die Abb. 6.10(c) und (d). Dargestellt sind jeweils die optimierten Werte für
die Amplitude I2,opt(φ) und den Phasenwinkel φ2,opt(φ) der Kreisströme, so dass bei der op-
timierten Submodulkapazität CSM,2,opt(φ) und der optimierten Spannungshöhe v2,opt(φ) die
vier Auslegungsbedingungen für den Kondensator E63.1 erfüllt sind. Die Werte der Am-
plitude I2,opt(φ) liegen zwischen 275 A bei φ = 0 und 500 A um den kapazitiven φ = -π2
und induktiven φ = π
2
Betriebspunkt. Der Phasenwinkel steigt von φ2,opt(-π) = -16π bis zu
φ2,opt(π) =
11
6
π nahezu linear an.
Werden optimierte 4. oder 8. Harmonische als Kreisströme verwendet, so ergeben sich
für den untersuchten Bereich der Amplitude Ih und des Phasenwinkels φh (vgl. Tab. 6.5)
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nur geringfügige Verkleinerungen der optimierten Submodulkapazitäten CSM,4,opt(φ) und
CSM,8,opt(φ) im Vergleich zum kreisstromfreien Betrieb. Dabei liegen die Maximalwerte
bei CSM,4,opt = 3,678 mF und CSM,8,opt = 3,821 mF, so dass die Verwendung der 4. Har-
monischen als Kreisstrom ein besseres Ergebnis erzielt als die Verwendung der 8. Har-
monischen. Die gespeicherten Energien pro Scheinleistung nach (6.6) ergeben sich je-
weils zu G4 = 29,40 WskVA und G8 = 30,55
Ws
kVA . Die Verläufe der optimierten Spannungs-
höhen v4,opt(φ) und v8,opt(φ) sind jeweils im kapazitiven Bereich maximal und im induk-
tiven Bereich minimal und weisen einen ähnlichen Verlauf auf, wie die optimierten Span-
nungshöhen v0,opt(φ) und v2,opt(φ). Die optimierten Amplituden I4,opt(φ) und I8,opt(φ) sind
deutlich kleiner als die optimierte Amplitude I2,opt(φ) der 2. Harmonischen. Dabei liegen
die Amplitudenwerte der 4. Harmonischen zwischen 75 A und 150 A und die Amplituden-
werte der 8. Harmonischen sogar nur zwischen 50 A und 75 A. Die beiden Phasenwinkel
der 4. und 8. Harmonischen steigen jeweils von φ4,opt(-π) = 130π bis φ4,opt(π) =
181
30
π und
φ8,opt(-π) = - 845π bis φ8,opt(π) =
442
45
π nahezu linear an.
Einen Sonderfall stellt die Dimensionierung der Submodulkondensatoren CSM für den
Betrieb mit einer Asynchronmaschine unter Verwendung der optimierten 2. Harmoni-
schen als Kreisstrom dar, weil beim Betrieb nicht nur der Phasenwinkel φ, sondern auch
der Phasenstrom I (Grundschwingungseffektivwert) geändert wird. Die optimierte Sub-
modulkapazität CSM,2,ASM,opt(φ, I) hängt jetzt also von der Kombination von Phasenwin-
kel φ und Phasenstrom I ab. Die beiden Extremwerte der optimierten Submodulkapazi-
tät CSM,2,ASM,opt(φ, I) liegen bei den Betriebspunkten, bei denen der Phasenstrom I dem
Nennstrom IN = 600 A entspricht (vgl. Abb. 6.9). Dabei ergibt sich ein Maximalwert von
CSM,2,ASM,opt = 1,011 mF, der einer gespeicherten Energie pro Scheinleistung nach (6.6)
von nur noch G2,ASM = 8,08 WskVA entspricht. Durch die deutliche Absenkung des Phasen-
stroms I auf etwa 100 A bei einem Phasenwinkel von φ = π
2
führt der induktive Betriebs-
punkt nicht mehr zur maximalen sondern zur minimalen optimierten Submodulkapazi-
tät CSM,2,ASM,opt(φ, I). Dabei schwankt die optimierte Spannungshöhe v2,ASM,opt(φ, I) zwi-
schen 1,28 und 1,31. Für die Amplitude I2,ASM,opt(φ, I) der 2. Harmonischen der Kreis-
ströme ergeben sich Werte von 75 A um φ = π
2
und bis 350 A bei I = 600 A. Bemerkens-
werterweise hat die Änderung des Phasenstroms I kaum eine Änderung des Phasenwin-
kels φ2,ASM,opt(φ, I) der 2. Harmonischen der Kreisströme im Vergleich zum Phasenwin-
kel φ2,opt(φ) zur Folge, denn die Verläufe sind nahezu deckungsgleich (vgl. Abb. 6.10(d)).
Der Grund für die signifikante Verkleinerung der Submodulkapazität CSM bei Verwen-
dung der 2. Harmonischen als Kreisstrom wird deutlich, wenn Abb. 6.11 betrachtet wird.
Darin sind der Zweigstrom iL1(t), die Zweigspannung uz1(t), die Zweigaugenblicksleis-
tung pz1(t), die kumulierte Zweigenergie E1(t) und die Kondensatorspannungen uC1,r(t)
des 1. Zweiges für einen Phasenwinkel von φ = -π
2
dargestellt, die mit dem kontinuierlichen
Modell berechnet wurden. Die Abb. 6.11(a) zeigt dabei den kreisstromfreien Betrieb bei ei-
ner für alle Phasenwinkel φ einheitlichen Spannungshöhe vopt = 1,29 und einer Submodul-
kapazität CSM,opt = 4,150 mF. Die Reihenschaltung der n = 8 Submodule des 1. Zweiges
bildet einen Zweipol, der vom Zweigstrom iL1(t) durchflossen wird und an dessen Klem-
men die Zweigspannung uz1(t) anliegt. Damit lässt sich die Energieaufnahme bzw. -abgabe
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(a) Für CSM,opt = 4,150 mF und vopt = 1,29
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(b) Für CSM,0,opt = 3,888 mF und v0,opt = 1,37
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(c) Für CSM,2,opt = 1,626 mF, v2,opt = 1,36,
I2,opt = 500 A und φ2,opt = 13π
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(d) Für CSM,4,opt = 3,678 mF, v4,opt = 1,37,
I4,opt = 125 A und φ4,opt = - 1645π
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(e) Für CSM,8,opt = 3,821 mF, v8,opt = 1,37,
I8,opt = 75 A und φ8,opt = 13π
Abbildung 6.11: Zweigstrom, Zweigspannung, Zweigaugenblicksleistung, kumulier-
te Zweigenergie und Kondensatorspannungen des 1. Zweiges zur
Kondensatorauslegung des Kondensators E63.1 (UN = 1200 V und
Ur = 280 V) mit dem kontinuierlichen Modell bei φ = -π2 und n = 8154
6.4 Betrieb mit optimierten Kreisströmen
dieses Zweipols mit Hilfe der Zweigaugenblicksleistung
pz1(t) = uz1(t)·iL1(t) (6.10)
beschreiben. Positive Zweigaugenblicksleistung pz1(t) bedeutet dabei aufgrund der einge-
führten Zählpfeilrichtungen in den Abb. 3.5 und 3.6, dass der Zweipol Energie aufnimmt.
Die n = 8 Kondensatorspannungen uC1,r(t), die im kontinuierlichen Modell identisch sind,
erhöhen sich dann. Die dabei aufgenommene kontinuierliche Energiemenge wird durch die
kumulierte Zweigenergie
E1(t) =
∫ t
0
pz1(τ)dτ + E1(0)︸ ︷︷ ︸
=0
(6.11)
beschrieben. Ist die Zweigaugenblicksleistung pz1(t) negativ, so wird dem Zweipol Ener-
gie entnommen und die Kondensatorspannungen uC1,r(t) sinken wieder. Ist die kumulierte
Zweigenergie null, so ist die zuvor von dem Zweipol aufgenommene Energiemenge wieder
vollständig entnommen worden und die Kondensatorspannungen uC1,r(t) erreichen wieder
ihren Anfangswert uC1,r(0). Es ergibt sich in diesem Fall ein Kondensatorspannungsrippel
von ∆UC = 266 V, der dem Maximalwert nach (6.2) entspricht.
In Abb. 6.11(b) ist der kreisstromfreie Betrieb bei der jeweils an den Phasenwinkel φ
angepassten Spannungshöhe v0,opt = 1,37 und der Submodulkapazität CSM,0,opt = 3,888 mF
dargestellt. Da der Zweigstrom iL1(t) (und damit auch alle anderen Zweigströme mit ent-
sprechender zeitlicher Verschiebung) identisch im Vergleich zum Zweigstrom iL1(t) in
Abb. 6.11(a) ist, sind über (3.49) auch die kumulierten Zweigenergien E1(t) und damit
die Zweigaugenblicksleistungen pz1(t) und schließlich die Zweigspannungen uz1(t) beider
Fälle identisch. Dies bedeutet, dass in beiden Fällen die Submodulkondensatoren zu jedem
Zeitpunkt die gleiche Energieaufnahme bzw. -abgabe erfahren. Da jedoch die Spannungshö-
he von vopt = 1,29 auf v0,opt = 1,37 erhöht wurde, konnten die Submodulkondensatoren von
CSM,opt = 4,150 mF auf CSM,0,opt = 3,888 mF verringert werden, und es ergibt sich trotzdem
der gleiche Kondensatorspannungsrippel ∆UC = 266 V.
Im Gegensatz zu den Abb. 6.11(a) und (b) verändert sich in Abb. 6.11(c) der Zweigstrom
iL1(t), denn er besitzt einen zusätzlichen Kreisstromanteil einer 2. Harmonischen von
iKR1(t) = 500 A· sin
(
2ωt− 1
3
π
)
. (6.12)
Dieser Anteil führt dazu, dass der Zweigstrom iL1(t) zweimal innerhalb einer Grund-
schwingungsperiode 2π
ω
= 20 ms sein Vorzeichen wechselt und nicht nur einmal, wie in den
Abb. 6.11(a) und (b). Der Zweigstrom iL1(t) besitzt sehr große Werte von etwa 800 A und
–800 A zu den Zeitpunkten t = 3,8 ms und t = 9,6 ms, bei denen die Zweigspannung uz1(t)
sehr klein ist, wodurch eine große Änderung der Kondensatorenergien vermieden wird. In
dem Zeitbereich, in welchem die Zweigspannung uz1(t) große Werte annimmt, wurden die
Extremwerte des Zweigstroms iL1(t) auf etwa 200 A (bei t = 14,7 ms) und –200 A (bei
t = 18,6 ms) reduziert. Daraus ergibt sich, dass die kumulierte Zweigenergie E1(t) nur
noch von etwa 0 kJ bis 3,5 kJ und nicht wie in den Abb. 6.11(a) und (b) von etwa –4 kJ bis
4 kJ verläuft. Es wird also innerhalb einer Grundschwingungsperiode entsprechend weniger
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(a) Für einen Phasenwinkel von φ = –π2
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(b) Für einen Phasenwinkel von φ = 0
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(c) Für einen Phasenwinkel von φ = π2
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(d) Für einen Phasenwinkel von φ = π
Abbildung 6.12: Optimierte Submodulkapazität in Abhängigkeit der Amplitude und des
Phasenwinkels der 2. Harmonischen des Kreisstroms
Energie aus den Submodulkondensatoren CSM entnommen bzw. diesen wieder zugeführt.
Deshalb lassen sich die Kapazitäten der Submodulkondensatoren bei gleichem Spannungs-
rippel ∆UC = 266 V entsprechend kleiner wählen. Durch den zweifachen Vorzeichenwech-
sel des Zweigstroms iL1(t) werden die Submodulkondensatoren CSM zweimal innerhalb
einer Grundschwingungsperiode ge- und entladen.
Die Abb. 6.11(d) und (e) zeigen die Verhältnisse bei Verwendung der optimierten 4. und
8. Harmonischen als Kreisstrom. In diesen beiden Fällen ist die Auswirkung des Kreis-
stroms iKR1(t) auf die kumulierte Zweigenergie E1(t) nur geringfügig. Diese schwankt in
Abb. 6.11(d) von etwa –3 kJ bis 5 kJ und in Abb. 6.11(e) von etwa –4 kJ bis 4 kJ. Ent-
sprechend groß müssen die Kapazitäten CSM,4,opt und CSM,8,opt gewählt werden, damit der
maximale Spannungsrippel 0,95·Ur = 266 V nicht überschritten wird.
Um die Auswirkung der 2. Harmonischen als Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) auf
die optimierte Submodulkapazität CSM,2,opt weitergehend zu untersuchen, wird Abb. 6.12
betrachtet. Darin ist die optimierte Submodulkapazität CSM,2,opt(I2, φ2) in Abhängigkeit der
Amplitude I2 und des Phasenwinkels φ2 für die vier Phasenwinkel φ = -π2 , φ = 0, φ =
π
2
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und φ = π in Abb. 6.12(a)–(d) dargestellt. Dabei ist für jeden Punkt der Fläche die optimier-
te Spannungshöhe v2,opt(I2, φ2) ermittelt worden (nicht dargestellt). Der kleine rote Kreis,
der innerhalb der blaugefärbten Fläche liegt, markiert jeweils den Minimalwert der optimier-
ten Submodulkapazität CSM,2,opt(I2, φ2), so dass daraus die optimierte Amplitude I2,opt und
der optimierte Phasenwinkel φ2,opt abgelesen werden können. Diese vier Punkte entsprechen
in Abb. 6.10(a) den optimierten Submodulkapazitäten CSM,2,opt(φ) zu den vier Phasenwin-
keln φ = -π
2
, 0, π
2
und π. Die vier Abb. 6.12(a)–(d) zeigen, dass durch die Verwendung der
Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t) nicht nur eine Verkleinerung der Submodulkapazi-
tät CSM,2,opt erzielt werden kann (ausgehend vom kreisstromfreien Betrieb). Es kann ebenso
bei ungünstiger Wahl der Kreisstromparameter I2 und φ2 eine Erhöhung der Submodulka-
pazität CSM bewirkt werden.
6.4.2 Auslegung der Leistungshalbleiter
6.4.2.1 Leistungshalbleiteraufwand
Der Leistungshalbleiteraufwand wird, wie in Abschnitt 6.3.2.1 dargestellt, dadurch fest-
gelegt, dass der in Abschnitt 3.1.1 eingeführte Stromfaktor κ der IGBT-Module so be-
stimmt wird, dass die mittlere Sperrschichttemperatur des heißesten Leistungshalbleiters
125◦C beträgt. Dafür werden die Auslegungsergebnisse der Submodulkondensatoren CSM
aus dem Abschnitt 6.4.1.2 mit dem diskreten Modell verwendet und eine Grundschwin-
gungsperiode 2π
ω
des „energiesymmetrischen Zustands“ simuliert. Die PWM-Frequenz wird
mit fPWM = 5000 Hz, der Parameter für das Abklingen der Fehlerfunktion beim Verfahren
der Schaltsignalerzeugung mit kL = 5000 und die Mindestzeit für die IGBT-Module mit
Tmin = 10µs eingestellt.
Die Ergebnisse der Leistungshalbleiterauslegung sind in Abb. 6.13 zu sehen. Darin zeigt
Abb. 6.13(a) den optimierten Stromfaktor κh,opt für sechs unterschiedliche Betriebsarten
des M2Cs. Als Referenzwert ist noch einmal das Auslegungsergebnis des kreisstromfreien
Betriebs für eine optimierte Spannungshöhe von vopt = 1,29, die für alle Phasenwinkel φ
gilt, und einer optimierten Submodulkapazität von CSM,opt = 4,150 mF in schwarz darge-
stellt. Entsprechend Abb. 6.6(a) ergibt sich ein optimierter Stromfaktor κopt = 1,139. Der
rote Balken zeigt das Auslegungsergebnis für den ebenfalls kreisstromfreien Betrieb, jedoch
wurde die optimierte Spannungshöhe v0,opt(φ) an den jeweiligen Phasenwinkel φ angepasst.
Dadurch konnte, wie in Abschnitt 6.4.1.2 beschrieben wurde, die optimierte Submodulkapa-
zität auf CSM,0,opt = 3,888 mF verringert werden. Allerdings ergibt sich eine leichte Vergrö-
ßerung des optimierten Stromfaktors auf κ0,opt = 1,147. Das Auslegungsergebnis der ersten
kreisstrombehafteten Betriebsart zeigt der blaue Balken. Dabei wird ebenfalls die optimierte
Spannungshöhe v2,opt(φ) jeweils an den Phasenwinkel φ angepasst, genauso wie die Ampli-
tude I2,opt(φ) und der Phasenwinkel φ2,opt(φ) der 2. Harmonischen des Kreisstroms. Die
optimierte Submodulkapazität beträgt dann CSM,2,opt = 1,626 mF. Es ergibt sich wiederum
eine leichte Erhöhung des optimierten Stromfaktors auf κ2,opt = 1,175. Eine Verringerung
der Submodulkapazität CSM führt also in diesem Fall zu einer Erhöhung des Halbleiterauf-
wandes. In magenta bzw. grün sind die Auslegungsergebnisse des Halbleiteraufwandes des
kreisstrombehafteten Betriebs mit einer optimierten 4. bzw. 8. Harmonischen als Kreisstrom
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(b) Installierte Schalterleistung
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(c) Maximaler Effektivwert des Kondensatorstroms
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Abbildung 6.13: Optimierter Stromfaktor, installierte Schalterleistung und Kennwerte der
Kondensatorströme für zwei kreisstromfreie und drei kreisstrombehaftete
Betriebsarten sowie für den kreisstrombehafteten Betrieb einer Asynchron-
maschine für fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
zu sehen. Dabei wurden wiederum die optimierten Spannungshöhen v4,opt(φ) und v8,opt(φ)
sowie die Amplituden I4,opt(φ) und I8,opt(φ) und die Phasenwinkel φ4,opt(φ) und φ8,opt(φ) der
Kreisströme an den jeweiligen Phasenwinkel φ angepasst und die optimierten Submodul-
kapazitäten CSM,4,opt = 3,678 mF und CSM,8,opt = 3,821 mF verwendet. Für die optimierten
Stromfaktoren ergeben sich kleinere Werte von κ4,opt = 1,149 und κ8,opt = 1,135 im Ver-
gleich zum kreisstrombehafteten Betrieb mit 2. Harmonischer als Kreisstrom. Das Ausle-
gungsergebnis für den kreisstrombehafteten Betrieb mit 2. Harmonischer für den Betrieb
einer Asynchronmaschine zeigt der orangefarbene Balken. Diese Betriebart wurde geson-
dert dargestellt, da hierbei nicht nur der Phasenwinkel φ, sondern auch der Effektivwert
des Phasenstroms I geändert wird. Dabei wurden jeweils die optimierte Spannungshö-
he v2,ASM,opt(φ, I) sowie die Amplitude I2,ASM,opt(φ, I) und der Phasenwinkel φ2,ASM,opt(φ, I)
der 2. Harmonischen des Kreisstroms an diese beiden Größen angepasst. Die Simulationen
ergeben einen optimierten Stromfaktor von κ2,ASM,opt = 1,134.
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Mit Hilfe der optimierten Stromfaktoren κh,opt lässt sich über (6.7) jeweils die installierte
Schalterleistung SS,h berechnen, welche in Abb. 6.13(b) dargestellt ist. Da die sechs un-
tersuchten Betriebsarten alle bei n = 8 Submodulen pro Zweig durchgeführt wurden, ist
die installierte Schalterleistung SS,h proportional zum entsprechenden Stromfaktor κh,opt. Es
zeigt sich auch hier, dass eine deutliche Verringerung der optimierten Submodulkapazität
von CSM,opt = 4,150 mF auf CSM,2,opt = 1,626 mF nur eine vergleichsweise moderate Erhö-
hung der installierten Schalterleistung von SS = 167 MVA auf SS,2 = 173 MVA in diesen
Betriebsarten zur Folge hat.
In Abb. 6.13(c) sind jeweils die mit dem diskreten Modell ermittelten maximalen Ef-
fektivwerte der Kondensatorströme IC,h,eff,max für alle sechs Betriebsarten dargestellt. Dabei
wurden für zwölf Phasenwinkel aus dem Bereich φ ∈ ]-π, π] (Schrittweite ∆φ = 1
6
π) die
entsprechenden Simulationen durchgeführt und der maximale Effektivwert über die zwölf
Phasenwinkel φ bestimmt. Es ergeben sich Werte von 179 A bis 195 A für die Betriebsarten
mit einem Effektivwert des Phasenstroms von I = 600 A, wobei der Betrieb mit 2. Harmo-
nischer des Kreisstroms den geringsten Wert und der Betrieb mit 4. Harmonischer des Kreis-
stroms den größten Effektivwert liefert. Für den kreisstrombehafteten Betrieb der ASM mit
der 2. Harmonischen als Kreisstrom ergibt sich ein deutlich geringerer Effektivwert von
nur IC,2,ASM,eff,max = 119 A, da der Effektivwert der Phasenströme I bei dem Phasenwinkel
φ = 1
2
π deutlich reduziert wird.
Der Maximalwert der Kondensatorströme (Maximalwert des Betrages der Kondensator-
ströme) ist in Abb. 6.13(d) zu sehen. Die beiden kreisstromfreien Betriebe ergeben die ge-
ringsten Werte von IC,max = 743 A und IC,0,max = 744 A. Die Verwendung der 2. Harmoni-
schen als Kreisstrom führt zu einer deutlichen Erhöhung des Maximalwerts der Konden-
satorströme auf IC,2,max = 1038 A. Der Grund dafür liegt darin, dass die 2. Harmonische
des Kreisstroms den Zweigstrom iLk(t) entsprechend erhöht (vgl. Abb. 6.11(c) mit den
Abb. 6.11(a) und (b) oder auch die Abb. 4.9(e) und (f)). Wird die 4. oder 8. Harmonische
als Kreisstrom verwendet, so ergeben sich in diesen Fällen wieder geringere Maximalwerte
der Kondensatorströme von IC,4,max = 755 A und IC,8,max = 810 A. Für den kreisstrombe-
hafteten Betrieb der ASM mit der 2. Harmonischen als Kreisstrom ergibt sich wieder eine
deutliche Erhöhung des Maximalwertes der Kondensatorströme von IC,2,ASM,max = 998 A.
6.4.2.2 Verlustverteilung
Die gesamte Verlustleistung Pv,h,ges, die in allen Leistungshalbleitern des M2Cs erzeugt
wird, und der daraus berechnete Wirkungsgrad ηh des M2Cs sind in Abb. 6.14 zu sehen.
Hierbei wurden die fünf Betriebsarten mit gleichbleibendem Effektivwert des Phasenstroms
I = 600 A für einen Phasenwinkel von φ = 1
6
π sowie die kreisstrombehaftete Betriebsart
der ASM für einen Phasenwinkel von φ = 0,472 und einen Effektivwert des Phasenstroms
von I = 600 A ausgewertet.
Es zeigt sich in Abb. 6.14(a), dass sich für alle untersuchten Betriebsarten ähnliche Ge-
samtverluste in den Halbleitern im Bereich von 51,1 kW bis 56,5 kW ergeben. Dabei sind
die Verluste mit Pv,2,ges = 56,4 kW am größten für die Betriebsart mit gleichbleibendem Ef-
fektivwert des Phasenstroms I = 600 A für alle Phasenwinkel φ und der 2. Harmonischen
als Kreisstrom. Bei Verwendung der 4. Harmonischen als Kreisstrom ergeben sich in diesem
159
6 Auslegung des Leistungsteils
0
10
20
30
40
50
60
70
80
P v
,h ,
ge
s i
n 
kW
vopt = 1,29 v0,opt(φ) v2,opt(φ) v4,opt(φ) v8,opt(φ) v2,ASM,opt(φ,I)
I2,opt(φ) I4,opt(φ) I8,opt(φ) I2,ASM,opt(φ,I)
φ2,opt(φ) φ4,opt(φ) φ8,opt(φ) φ2,ASM,opt(φ,I)
C
SM
,o
pt
 =
 4
,1
50
m
F
C
SM
,0
,o
pt
 =
 3
,8
88
m
F
C
SM
,2
,o
pt
 =
 1
,6
26
m
F
C
SM
,4
,o
pt
 =
 3
,6
78
m
F
C
SM
,8
,o
pt
 =
 3
,8
21
m
F
C
SM
,2
,A
SM
,o
pt
 =
 1
,0
11
m
F
53,0kW 52,1kW
56,4kW
51,1kW 52,7kW
56,5kW
(a) Gesamte Verlustleistung in allen Leistungshalb-
leitern
97.8
98
98.2
98.4
98.6
98.8
99
99.2
η h
 in
 %
vopt = 1,29 v0,opt(φ) v2,opt(φ) v4,opt(φ) v8,opt(φ) v2,ASM,opt(φ,I)
I2,opt(φ) I4,opt(φ) I8,opt(φ) I2,ASM,opt(φ,I)
φ2,opt(φ) φ4,opt(φ) φ8,opt(φ) φ2,ASM,opt(φ,I)
C
SM
,o
pt
 =
 4
,1
50
m
F
C
SM
,0
,o
pt
 =
 3
,8
88
m
F
C
SM
,2
,o
pt
 =
 1
,6
26
m
F
C
SM
,4
,o
pt
 =
 3
,6
78
m
F
C
SM
,8
,o
pt
 =
 3
,8
21
m
F
C
SM
,2
,A
SM
,o
pt
 =
 1
,0
11
m
F
98,60% 98,63%
98,51%
98,65% 98,61%
98,55%
(b) Wirkungsgrad des M2Cs bzgl. der Verluste in
den Leistungshalbleitern
Abbildung 6.14: Gesamte Verlustleistung und Wirkungsgrad für zwei kreisstromfreie und
drei kreisstrombehaftete Betriebsarten für φ = 1
6
π sowie für den kreis-
strombehafteten Betrieb einer Asynchronmaschine für φ = 0,472 und
I = 600 A jeweils für fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
Fall die geringsten Verluste von Pv,4,ges = 51,1 kW. Die Betriebsart für die ASM wurde für
den Betriebspunkt dargestellt, der die meisten Gesamtverluste erzeugt (vgl. Abb. 6.15(c)).
Dabei ergeben sich die Gesamtverluste zu Pv,2,ASM,ges = 56,5 kW.
Aus den berechneten Gesamtverlusten lässt sich der Wirkungsgrad ηh des M2Cs in
Abb. 6.14(b) darstellen, der mit (6.8) und (4.54) berechnet wurde. Es ergeben sich Wir-
kungsgrade ηh, die im Bereich von 98,51% bis 98,65% liegen. Entsprechend der berech-
neten Gesamtverluste ergibt sich bei Verwendung der 2. Harmonischen als Kreisstrom der
geringste Wirkungsgrad von η2 = 98,51%. Der größte Wirkungsgrad von η4 = 98,65% wird
in diesem Fall bei Verwendung einer 4. Harmonischen als Kreisstrom erzielt. Für die Be-
triebsart mit der ASM ergibt sich ein Wirkungsgrad von η2,ASM = 98,55%.
In Abb. 6.15 werden die gesamten Verlustleistungen aller Leistungshalbleiter sowie die
mittlere Sperrschichttemperatur eines Leistungshalbleiters in Abhängigkeit des Phasenwin-
kels φ bzw. des Effektivwerts des Phasenstroms I für drei verschiedene Betriebsarten ge-
zeigt. Darin sind die Verlustleistungen entsprechend den Abschnitten 3.1.2.1 und 3.1.2.2
nach Durchlassverlusten (Pcon), Einschaltverlusten (Pon) und Ausschaltverlusten (Poff) un-
terschieden und jeweils einzeln für jeden Halbleiterpfad in den IGBT-Modulen nach obe-
ren IGBT-Chips (To) und Dioden-Chips (Do) sowie unteren IGBT-Chips (Tu) und Dioden-
Chips (Du) dargestellt. Da für jeden Phasenwinkel φ die Summe der Verlustleistungen aller
Leistungshalbleiter des entsprechenden Halbleiterpfades dargestellt ist, lässt sich bei An-
nahme einer gleichmäßigen Verteilung daraus eine mittlere Sperrschichttemperatur eines
Leistungshalbleiters berechnen, wie es in Abschnitt 6.3.2.2 bereits beschrieben wurde.
In Abb. 6.15(a) ist die Verlustverteilung für den kreisstromfreien Betrieb bei angepasster
optimierter Spannungshöhe v0,opt(φ) zu sehen. Wird die Verlustverteilung mit der des kreis-
stromfreien Betriebs mit konstanter optimierter Spannungshöhe vopt = 1,29 verglichen (in
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(a) Für CSM,0,opt = 3,888 mF, v0,opt(φ) und κ0,opt = 1,147
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(b) Für CSM,2,opt = 1,626 mF, v2,opt(φ), I2,opt(φ), φ2,opt(φ) und κ2,opt = 1,175
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(c) Für CSM,2,ASM,opt = 1,011 mF, v2,ASM,opt(φ, I), I2,ASM,opt(φ, I), φ2,ASM,opt(φ, I) und κ2,ASM,opt = 1,134
Abbildung 6.15: Gesamte Verlustleistungen aller Leistungshalbleiter sowie mittlere Sperr-
schichttemperatur eines Leistungshalbleiters in Abhängigkeit des Phasen-
winkels φ für fPWM = 5000 Hz, kL = 5000 und Tmin = 10µs
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Abb. 6.8(a)), so lassen sich nur geringfügige Unterschiede feststellen. In Abb. 6.15(a) lässt
sich erkennen, dass für einen Phasenwinkel von φ = ±π und einen optimierten Stromfak-
tor von κ0,opt = 1,147 die unteren Dioden-Chips eine mittlere Sperrschichttemperatur von
Tj,Du = 125,0
◦C erreichen. Die meisten Gesamtverluste Pv,ges = 54,8 kW entstehen bei ei-
nem Phasenwinkel von φ = 0, wobei sich hierbei die Verlustleistungen sehr ungleichmäßig
auf die vier Halbleiterpfade der IGBT-Module verteilen. Beispielsweise werden in diesem
Betriebspunkt die meisten Verluste mit Pv,Tu,ges = 39,6 kW in den unteren IGBT-Chips er-
zeugt.
Wird eine optimierte 2. Harmonische als Kreisstrom verwendet, so verändert sich die
Verlustverteilung in den Leistungshalbleitern, wie in Abb. 6.15(b) zu sehen ist. Es ergibt
sich auch bei dieser Betriebsart für den Phasenwinkel φ = ±π der Auslegungspunkt für
den Stromfaktor, da bei diesem Phasenwinkel die mittlere Sperrschichttemperatur der un-
teren Dioden-Chips den Maximalwert von Tj,Du = 125,0◦C erreicht (bei einem optimierten
Stromfaktor von κ2,opt = 1,175). Allerdings werden nicht für den Phasenwinkel φ = 0, son-
dern für φ = 1
2
π die meisten Gesamtverluste Pv,ges = 64,2 kW erzeugt. Des Weiteren zeigt
sich für die Phasenwinkel φ = -1
6
π und φ = 1
6
π, dass im Vergleich zum kreisstromfreien Be-
trieb (Abb. 6.15(a)) die Verluste in den oberen Dioden-Chips abgesenkt und in den unteren
IGBT-Chips angehoben wurden. Damit lässt sich die Frage stellen, ob durch Verwendung
geeigneter Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und iKR3(t), beispielsweise auch bestehend aus ei-
nem Frequenzgemisch, eine Vergleichmäßigung der Verluste auf die vier Halbleiterpfade
der IGBT-Module erreicht werden kann.
Bei der Betriebsart einer ASM mit optimierter 2. Harmonischer als Kreisstrom ergibt
sich eine etwas andere Verlustverteilung, wie in Abb. 6.15(c) zu sehen ist, weil nicht nur der
Phasenwinkel φ, sondern auch der Effektivwert der Phasenströme I geändert wird. Hierbei
wurden von den 29 ausgewählten Betriebspunkten aus Abb. 6.9(b) genau 15 Betriebspunkte
(also jeder zweite) zur Darstellung der Verlustverteilung verwendet. Der Auslegungspunkt
ergibt sich in diesem Fall für einen Phasenwinkel von φ = 2,663 und einen Effektivwert
der Phasenströme von I = 600 A, da in diesem Punkt die mittlere Sperrschichttemperatur
der unteren Dioden-Chips Tj,Du = 125,0◦C erreicht (bei dem optimierten Stromfaktor von
κ2,ASM,opt = 1,134). Allerdings werden die meisten Gesamtverluste von Pv,ges = 56,5 kW bei
einem Phasenwinkel φ = 0,472 und bei einem Effektivwert der Phasenströme I = 600 A
generiert, bei dem sich auch die höchsten Verluste innerhalb eines Halbleiterpfades der
IGBT-Module ergeben (in den unteren IGBT-Chips (Tu) mit Pv,Tu,ges = 40,3 kW). Die Ver-
ringerung des Effektivwerts der Phasenströme bis auf I = 110 A bei einem Phasenwinkel
von φ = 1,569 führt zu einer deutlichen Reduzierung der Halbleiterverluste und zu minima-
len Gesamtverlusten von Pv,ges = 12,0 kW.
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7 Zusammenfassung der
Dissertation
Es existieren verschiedene Topologien von Mittelspannungsstromrichtern auf dem Welt-
markt, die sich nach ihren strukturellen Eigenschaften gruppieren lassen (Abb. 1.1). Die
derzeit wichtigsten und am weitesten verbreiteten indirekten spannungsgespeisten Mehr-
punktstromrichter sind der 3L-NPC VSC, der CHB VSC und der FLC VSC (in den Ab-
schnitten 1.1–1.3).
Ein neuartiger Mehrpunktstromrichter ist der Modulare Mehrpunktstromrichter (M2C),
der 2001 von Rainer Marquardt eingeführt wurde. Der M2C besteht in seinen sechs Zweigen
jeweils aus einer Reihenschaltung einer Spule und einer beliebigen Anzahl an gleichartigen
Submodulen, die eine Halbbrücke und einen Kondensator enthalten (Abb. 2.2 bzw. 5.3).
Durch die zwei Schaltzustände der Submodule lässt sich entweder 0 V oder die Konden-
satorspannung uCk,r(t) an den Klemmen der Submodule erzeugen, wodurch sich die Leiter-
Leiter-Spannungen ergeben. Die Kondensatorspannungen uCk,r(t) werden in der gesamten
Arbeit mit einem bestimmten Symmetrierungsalgorithmus (Abschnitt 2.2.2) innerhalb eines
jeden Zweiges aneinander angeglichen. Eine Besonderheit der Topologie ist, dass alle sechs
Zweige zu jedem Zeitpunkt einen Zweigstrom führen können. Dadurch ergibt sich ein zu-
sätzlicher Freiheitsgrad, der durch drei Kreisströme ausgedrückt werden kann. Kreisströme
sind Stromanteile der Zweigströme, die ausschließlich innerhalb des Stromrichters fließen.
Das Konzept des modularen Aufbaus aus gleichartigen Submodulen beinhaltet viele Vor-
teile: Es lässt sich auf einfache Weise eine Anpassung an beliebige Leiter-Leiter-Spannun-
gen mit Niederspannungsbauelementen erreichen. Je mehr Submodule pro Zweig verwen-
det werden, desto besser ist die Qualität der Leiter-Leiter-Spannungen. Die Produktion ei-
ner Vielzahl gleichartiger Submodule beinhaltet zusätzliches Kostenreduzierungspotenzial.
Durch Überbrücken eines defekten Submoduls lässt sich ein sehr einfaches Redundanzkon-
zept verwirklichen. Da es keinen zentralen großen Energiespeicher, sondern eine Vielzahl
von verteilten kleineren Energiespeichern gibt, lassen sich einfache Schutzkonzepte für Feh-
lerfälle realisieren.
Die IGBT-Module werden in der Simulation als ideale Schalter modelliert. Zur Ausle-
gung der Leistungshalbleiter wird ein Stromfaktor κ eingeführt, der eine ideale Parallel-
schaltung von den IGBT-Modulen beschreibt (Abschnitt 3.1.1). Damit und über die auftre-
tenden Ströme sowie die Kennlinien aus dem Datenblatt der IGBT-Module lassen sich die
in der Praxis entstehenden Verluste abschätzen (Abschnitt 3.1.2). Schließlich kann über ein
thermisches Ersatzschaltbild die Sperrschichttemperatur der Leistungshalbleiter bestimmt
werden (Abschnitt 3.1.3).
Die Modellierung eines Antriebs mit dem M2C (mit n = 1 Submodul pro Zweig) lässt
sich nach Methoden der Netzwerkanalyse in ein gewöhnliches Differenzialgleichungssys-
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tem erster Ordnung von elf Gleichungen überführen (in (3.13)). Dabei werden die soge-
nannten Schaltfunktionen sk(t) eingeführt (in (3.11) und (3.12)), die den Schaltzustand ei-
nes Submoduls beschreiben. Ist sk(t) = 0, so ist das untere IGBT-Modul des Submoduls im
k-ten Zweig eingeschaltet und das obere IGBT-Modul ausgeschaltet. Für sk(t) = 1 ergeben
sich die komplementären Schaltzustände der IGBT-Module.
Das diskrete Modell ergibt sich, wenn die Schaltfunktionen sk(t) ausschließlich die dis-
kreten Werte 0 und 1 annehmen. Es wird mit MATLAB/Simulink und dem Schaltungssimu-
lator PLECS simuliert. Eine Anpassung an eine beliebige Anzahl an Submodulen pro Zweig
lässt sich durch den entsprechenden Aufbau realisieren.
Das kontinuierliche Modell ergibt sich, wenn die Schaltfunktionen sk(t) reelle Werte aus
dem Intervall [0, 1] annehmen. Es lässt sich durch nummerische Integrationsverfahren lösen.
Durch Hinzunahme von (3.41) zur Beschreibung der Sternpunktspannung uNM(t) lassen
sich bei Vorgabe der fünf Zweigströme iL1(t) . . . iL5(t) und der Sternpunktspannung uNM(t)
mit den zwölf Gleichungen ((3.13) und (3.41)) die sechs Schaltfunktionen sk(t) und die
sechs Kondensatorspannungen uCk(t) analytisch1 berechnen (für den 1. Zweig siehe (3.45)
und (3.48)). Eine weitere fundamentale Gleichung (3.52) ergibt, dass sich die Sternpunkt-
spannung uNM(t) exakt aus den Schaltfunktionen sk(t), den Kondensatorspannungen uC(t)
und den Gegenspannungsquellen ugU(t), ugV(t) und ugW(t) berechnen lässt. Eine Anpas-
sung an eine beliebige Anzahl an Submodulen pro Zweig lässt sich unter der Annahme eines
perfekt funktionierenden Symmetrierungsalgorithmus der Kondensatorspannungen uCk,r(t)
durch (3.53)–(3.55) realisieren.
Der Vergleich des kontinuierlichen und des diskreten Modells ergibt, dass das diskrete
Modell eine höhere Genauigkeit aufweist und dass das kontinuierliche Modell etwa um den
Faktor 300 schneller ist2.
Aus den Definitionsgleichungen (4.1)–(4.3) der drei Kreisströme iKR1(t), iKR2(t) und
iKR3(t) werden die Berechnungsvorschriften (4.7)–(4.9) für die Kreisströme abgeleitet. Die
Untersuchung der Kreisströme für den symmetrischen Betrieb des Stromrichters ergibt in
Abschnitt 4.1.2, dass die Kreisströme nur geradzahlige Harmonische h enthalten3, die nicht
ohne Rest durch 6 teilbar sind (h ∈ {2, 4, 8, 10, 14, 16, . . .}).
Das Verfahren der Schaltsignalerzeugung für das diskrete Modell, bei dem eine Zweig-
stromregelung implementiert ist, wird in Abschnitt 4.2 beschrieben. Dabei erfolgt die Um-
setzung der gehaltenen Schaltfunktionen s∗k,r(t) auf diskrete Schaltfunktionen sk,r(t), die
eine Pulsweitenmodulation mit einem Dreiecksignal bzw. modifiziertem Dreiecksignal vor-
nehmen.
Für die Annahme eines exemplarischen Simulationsmodells werden die Gleichspan-
nungsquelle UDC (in (4.38)) sowie die Gegenspannungsquellen ugU(t), ugV(t) und ugW(t)
1Insofern die Integration in (3.49) analytisch ausgeführt werden kann.
2Der Faktor 300 ergibt sich bei den vorliegenden Simulationen mit den verwendeten Simulationsparametern
(bei einer Anzahl der Submodule pro Zweig von n = 8). Werden die Simulationsparameter verändert,
so ergibt sich auch ein anderer Faktor. Insbesondere führt eine Erhöhung der Anzahl der Submodule pro
Zweig n zu einer verlängerten Simulationszeit des diskreten Modells (Vergrößerung der Anzahl der idealen
Umschalter und Submodulkondensatoren). Die Simulationszeit des kontinuierlichen Modells bleibt davon
jedoch unberührt.
3Die Harmonischen beziehen sich dabei auf die Grundfrequenz ω der Phasenströme iU(t), iV(t) und iW(t).
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(in (4.41)–(4.44)) für einen beliebigen Lastfall berechnet. Ebenso wird die Sternpunktspan-
nung uNM(t) als eine 3. Harmonische definiert (in (4.45)).
In Abschnitt 4.3.2 werden die Anfangswerte der Spulenströme und Kondensatorspan-
nungen mit dem Ansatz des Energiegleichgewichts berechnet, so dass sich der „energie-
symmetrische Zustand“ des M2Cs ergibt (Vermeidung eines Einschwingvorgangs bei der
Simulation). Dabei wird der Parameter v eingeführt, der ein Maß für die Spannungshöhe
der Kondensatorspannungen uCk,r(t) darstellt.
Damit lassen sich in Abschnitt 4.4.1 charakteristische Verläufe des M2Cs eines kreis-
stromfreien und eines kreisstrombehafteten Falls (2. Harmonische als Kreisstrom) mitein-
ander vergleichen, die mit dem kontinuierlichen Modell erzeugt wurden. Es zeigt sich, dass
die Verwendung von Kreisströmen einen signifikanten Einfluss auf die Ströme, Spannungen
und Energieflüsse innerhalb des M2Cs besitzt.
Als nächstes wird das kontinuierliche Modell mit dem diskreten Modell in Abschnitt 4.4.2
für einen anderen Betriebspunkt bei Verwendung einer 4. Harmonischen als Kreisstrom
verglichen. Es zeigt sich eine sehr gute Übereinstimmung der Verläufe im niederfrequenten
Bereich.
Es werden drei Möglichkeiten der Energieverschiebung innerhalb des M2Cs in Ab-
schnitt 4.4.3 vorgestellt: Zunächst wird die Änderung der gespeicherten Energie einer
Stromrichterphase durch den Gleichanteil der entsprechenden Zweigströme erreicht. Als
nächstes wird die gespeicherte Energie innerhalb einer Stromrichterphase durch die un-
gleichmäßige Aufteilung des Phasenstroms auf oberen und unteren Zweig verschoben. Die
beiden ersten Verfahren werden jeweils durch ein Simulationsexperiment mit dem diskreten
Modell demonstriert. Die Analyse ergibt, dass die Energieverschiebung durch entsprechen-
de Kreisströme hervorgerufen wird. Die 3. Möglichkeit besteht darin, die Änderung der
gespeicherten Energien unter Verwendung der Sternpunktspannung uNM(t) durchzuführen.
Dies wird nicht durch ein Simulationsexperiment, sondern nur anhand der grundlegenden
Gleichungen gezeigt.
Bei der Untersuchung der Stromaufteilung innerhalb eines Submoduls in Abschnitt 4.4.4
ergeben sich vier Halbleiterpfade: die oberen IGBT-Chips und Dioden-Chips sowie die un-
teren IGBT-Chips und Dioden-Chips. Es zeigt sich im „energiesymmetrischen Zustand“,
dass die Schalthandlungen der Submodule im Allgemeinen zu unterschiedlichen Zeitpunk-
ten ablaufen. Trotzdem ergeben sich in den entsprechenden Halbleiterpfaden in etwa die-
selben Gleichanteile und Effektivwerte der Stromverläufe. Dadurch entsteht eine gleichmä-
ßige Strombelastung der entsprechenden Halbleiterpfade bei allen Submodulen. Das obe-
re IGBT-Modul ist gleichstromfrei (die Kondensatorenergie bleibt innerhalb einer Grund-
schwingungsperiode 2π
ω
erhalten) und der Gleichstrom aus dem Zweigstrom fließt aus-
schließlich über das untere IGBT-Modul. Damit ist es im Allgemeinen strommäßig stärker
belastet als das obere IGBT-Modul. Durch die Verwendung von zusätzlichen Kreisströmen
lässt sich die Stromaufteilung in den Halbleiterpfaden grundsätzlich verändern.
Die Untersuchung des Einflusses der schwankenden Kondensatorspannungen uCk,r(t)
auf die Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) in Abschnitt 4.4.5 ergibt, dass die Kapazität CSM
der Submodulkondensatoren keinen nennenswerten Einfluss auf die Qualität (THD und
WTHD) der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) und des Phasenstroms iU(t) besitzt (Abb. 4.28).
Wird die Kondensatorspannungsschwankung durch Verwendung von idealen Spannungs-
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quellen anstelle der Submodulkondensatoren CSM ausgeblendet, so lassen sich 4n+ 1 Stu-
fen in der Leiter-Leiter-Spannung uUV(t) erzeugen (Abb. 4.29(a)), wobei n die Anzahl der
Submodule pro Zweig repräsentiert. Diese ergeben sich durch den Spannungsabfall uLRk(t)
über den Zweigspulen L und den Zweigwiderständen R. Wird dieser Spannungsabfall im
Vergleich zu den Kondensatorspannungen uCk,r(t) klein gehalten, so ergeben sich nur ma-
ximal 2n+ 1 Stufen in der Leiter-Leiter-Spannung.
Bei der messtechnischen Überprüfung der Simulationsmodelle in Abschnitt 5.2 wurde
ein Prototyp des M2Cs zum einen mit einer Spulenlast und zum anderen mit einer Maschi-
nenlast betrieben. Die aufgezeichneten Messergebnisse werden den Simulationsergebnis-
sen gegenübergestellt, die mit Hilfe des kontinuierlichen und des diskreten Modells erzeugt
worden sind. Die Simulationsergebnisse des diskreten Modells zeigen einen sehr hohen
Grad der Übereinstimmung mit den praktischen Messergebnissen. Sowohl Lade- und Ent-
ladevorgänge der Submodulkondensatoren CSM als auch die Verläufe der Mittelwerte der
Schaltfunktionen sk(t) werden nahezu perfekt widergespiegelt. Das kontinuierliche Modell
zeigt eine sehr gute Übereinstimmung mit den Messergebnissen nur im unteren Frequenzbe-
reich, da die diskreten Schalthandlungen mit dem kontinuierlichen Modell nicht abgebildet
werden.
Die Auslegung des Leistungsteils beinhaltet die Dimensionierung der Submodulkonden-
satoren CSM und des Stromfaktors κ der Leistungshalbleiter, so dass die mittlere Sperr-
schichttemperatur des heißesten Halbleiters einen Wert von 125◦C nicht überschreitet. Un-
ter Einhaltung von vorgegebenen Kondensatorspezifikationen (maximale Bemessungsspan-
nungUN und überlagerte WechselspannungUr in Abb. 6.1) wird mit Hilfe eines entwickelten
iterativen Algorithmus die Kapazität CSM der Submodulkondensatoren mit dem kontinuier-
lichen Modell ermittelt.
Für einen kreisstromfreien Betrieb wird für drei verschiedene Kondensatortypen aus
Tab. 6.1 jeweils die optimierte Submodulkapazität CSM,opt für verschiedene Anzahlen n der
Submodule pro Zweig bestimmt. Dabei ergibt sich für jede optimierte Submodulkapazi-
tät CSM,opt auch eine optimierte Spannungshöhe vopt (Tab. 6.3 und Abb. 6.4). Aus der ge-
speicherten Energie pro Scheinleistung G, die mit (6.6) berechnet wird und in Abb. 6.4(d)
dargestellt ist, wird anschließend eine optimierte Anzahl nopt der Submodule pro Zweig
ermittelt.
Die Dimensionierung der Leistungshalbleiter, also die Bestimmung des optimierten
Stromfaktors κopt (in Tab. 6.4 und Abb. 6.6(a)), ergibt für einen Phasenwinkel von φ = 16π
jeweils einen Wirkungsgrad η des M2Cs im Bereich von 98% bis 99% (in Abb. 6.7(b)).
Die Verlustverteilung auf die vier Halbleiterpfade ist stark abhängig vom gewählten Pha-
senwinkel φ, wobei für φ = 0 (motorisch) die unteren IGBT-Chips und für φ = π (genera-
torisch) die unteren Dioden-Chips die meisten Verluste erzeugen. Für alle untersuchten Pha-
senwinkel φ entstehen im unteren IGBT-Modul mehr Verluste als im oberen IGBT-Modul
(in Abb. 6.8(a)). Dabei verteilen sich die Verluste etwa gleichmäßig auf die entsprechenden
Halbleiterpfade der unterschiedlichen Submodule der Zweige (in Abb. 6.8(b) bis (e)).
Durch die Verwendung von optimierten Kreisströmen lässt sich die Kapazität CSM weiter
verkleinern. Dabei ergibt sich durch die 2. Harmonische im Kreisstrom in diesem Fall eine
Reduzierung der Submodulkapazität CSM um den Faktor 2,4 im Vergleich zum kreisstrom-
freien Betrieb (Abb. 6.10). Dies entspricht einer gespeicherten Energie pro Scheinleistung
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von G2 = 13,00 WskVA . Die Begründung für die mögliche Reduzierung wird anhand eines
Beispielverlaufs erläutert (Abb. 6.11(c)). Des Weiteren wird die Auswirkung bei Verände-
rung der Amplitude und des Phasenwinkels der 2. Harmonischen des Kreisstroms auf die
optimale Submodulkapazität CSM,opt untersucht. Es zeigt sich, dass die richtige Einstellung
der Amplitude und des Phasenwinkels von entscheidender Bedeutung ist, da sich ansonsten
die benötigte Kapazität CSM in Bezug auf den kreisstromfreien Betrieb sogar erhöhen kann
(Abb. 6.12). Die 4. und 8. Harmonische haben in diesem Fall keine große Reduzierung der
Submodulkapazität CSM zur Folge. Des Weiteren wurde eine Dimensionierung für die Be-
triebspunkte einer ASM mit einer optimierten 2. Harmonischen durchgeführt. Es ergibt sich
eine gespeicherte Energie pro Scheinleistung von G2,ASM = 8,08 WskVA .
Die Auslegung der Leistungshalbleiter zeigt eine minimale Erhöhung des Halbleiterauf-
wandes im Vergleich zum kreisstromfreien Betrieb (Abb. 6.13(a)). Es ergibt sich für einen
Phasenwinkel von φ = 1
6
π für alle kreisstromfreien und kreisstrombehafteten Betriebsarten
ein Wirkungsgrad η von 98,51% bis 98,65% (Abb. 6.14(b)). Die Verlustverteilung des kreis-
strombehafteten Betriebs mit der 2. Harmonischen als Kreisstrom zeigt eine geringfügig
veränderte Verlustverteilung für die untersuchten Phasenwinkel φ (Abb. 6.15(b)). Für den
Betrieb der ASM ergibt sich, dass die Nennbetriebspunkte (φ = 0,472 und φ = 2,663 bei je-
weils I = 600 A) die höchsten Verluste erzeugen, da im rein induktiven Betrieb (φ = π
2
) der
Phasenstrom I deutlich reduziert ist (es fließt nur der Magnetisierungsstrom) (Abb. 6.15(c)).
Diese Dissertation hat gezeigt, dass der M2C eine neue interessante Schaltung mit einer
Vielzahl attraktiver Eigenschaften ist. Die zukünftige Forschung wird zeigen, ob der M2C
neben HGÜ und Netzkupplungen auch für andere Anwendungen attraktiv ist.
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